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Remarque importante

Pour des questions de clarté et d’esthétisme, on adoptera dans ce mémoire pour l’écriture

des vecteurs la notation dite « à l’américaine » en caractères gras. Le vecteur quelconque
−→
AB sera

alors noté AB. On utilisera la notation u pour les vecteurs unitaires (‖u‖=1).

Ensuite, afin de rester cohérent dans nos notations, le produit vectoriel noté en France ∧ sera
remplacé par ×××, et ce seulement lorsqu’il s’agira d’un produit de vecteurs. L’utilisation du sym-
bole × sera également conservé pour la multiplication de scalaires.
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Introduction générale

Contexte et motivations

La CEM désigne la discipline permettant d’étudier les problèmes de cohabitations entre les
systèmes électroniques. On constate depuis des années une évolution des applications dans tous
les domaines entrainant de ce fait une multiplication des équipements électroniques. Ils peuvent
à la fois être sources de perturbation ou bien victimes de rayonnements externes. Les intérrac-
tions électromagnétiques qui peuvent exister entre ces équipements sont appelées couplages.
Ces couplages peuvent générer d’importants dysfonctionnements de certains appareils voire des
phénomènes d’incompatibilité entre les équipements. Ces couplages sont donc à l’origine de
tous les problèmes rencontrés en CEM. Prenons l’exemple du domaine automobile, les nouvelles
fonctionnalités des voitures commercialisées aujourd’hui, comme les équipements de sécurité,
de confort ou encore de détection de l’environnement sont des systèmes électroniques embar-
qués. Selon une étude du cabinet Oliver Wyman & Sullivan [79] , les systèmes électroniques re-
présentaient 20 % de la valeur d’une voiture à sa sortie d’usine en 2005, tandis qu’en 2015, ce
chiffre a doublé. Dans le domaine de l’aéronautique, c’est l’avènement de l’avion tout électrique,
où l’on peut rencontrer un grand nombre de caissons de blindages, comme les ATR, qui sont des
boîtiers de blindage contenant des rails de guidages et des cartes électroniques ou en anglais PCB.

Suite à ces avancées technologiques, les analyses CEM se sont par conséquent complexifiées,
augmentant de ce fait les problèmes de couplages. La mission des ingénieurs CEM est donc d’al-
lier sécurité et performance des systèmes et ce dès la phase de conception. L’un des objectifs de la
CEM est alors de minimiser la susceptibilité d’un dispositif électronique victime, c’est-à-dire de
diminuer le niveau de couplage à l’intérieur du système servant à protéger ce dispositif. Une solu-
tion classique consiste à utiliser un blindage électromagnétique pour protéger l’équipement des
rayonnements perturbateurs. Les perturbations rayonnées ne sont pas les seules types de sources
électromagnétiques, il existe aussi des sources de perturbations conduites transmises par le biais
de conducteurs. Notre étude se focalise sur les structures métalliques servant à protéger les équi-
pements des ondes électromagnétiques extérieures, et donc des perturbations rayonnées. C’est
le cas des cavités électromagnétiques, qui malgré la simplicité de leur géométrie restent encore
aujourd’hui largement étudiées du fait de leur comportement résonant qui en fait des appareils
très sensibles à toute variation géométrique. Force est de constater que les chercheurs continuent

[79] Leroux, H. L’électronique embarquée, moteur de l’automobile du futur.
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de s’intéresser à ces structures aussi simples que complexes, puisque depuis plus de cinquante
ans, les études aussi bien expérimentales, numériques ou encore analytiques continuent d’être
menées. On trouve dans l’ouvrage de Celozzi une grande partie des publications qui traitent de
cette thématique qu’est le blindage électromagnétique [19] .

Les enceintes de blindage sont généralement de formes parallélépipédique ou bien cylin-
driques, pour lesquelles il est facile de déterminer le comportement via des relations analytiques,
si elles sont vides. Néanmoins, ces blindages possèdent en pratique des défauts inévitables pour
le bon fonctionnement des appareils qu’ils protègent, comme des ouvertures de forme aussi bien
canoniques que complexes. Il s’agit en particulier des ouvertures de type fente qui peuvent ap-
paraître lorsque deux plaques sont mal connectées, des ouvertures circulaires pour le passage
de câbles, ou encore des systèmes d’aération composés d’un grand nombre d’ouvertures électri-
quement proches, i.e. la distance séparant les ouvertures est inférieure à 1/10 ème de la longueur
d’onde λ. La distribution des champs électromagnétiques qui pénètrent dans ces enceintes par
le biais de ces ouvertures est donc altérée par la diffraction de l’onde électromagnétique à sa pé-
nétration dans la cavité. Le blindage électromagnétique permet alors de contenir (ou d’exclure
en fonction de l’application) les émissions rayonnées et ainsi protéger les objets à l’intérieur (ou
à l’extérieur). Sur le plan électromagnétique, on évalue les performances du blindage par le calcul
de l’efficacité de blindage de l’enceinte perforée, nommée en anglais SE.

Dans d’autres domaines que celui de la CEM, il existe des problèmes de couplages dus à la pé-
nétration de champs dans une cavité à travers les ouvertures. C’est le cas en astrophysique. Les
travaux de Russell Stoneback présentent des similitudes avec notre cas d’étude [139] . La planète
Terre est entourée d’une ionosphère, ouverte en certains points appelés caps polaires. Ces ouver-
tures permettent l’écoulement du vent solaire auquel est associé un champ électrique. Il existe
un couplage entre la cavité formée entre la Terre et l’ionosphère, et l’ouverture cap polaire. Stone-
back développe un modèle circuit permettant d’étudier et quantifier ce couplage en évaluant la
puissance transmise du Soleil vers la Terre [140] . On retrouve d’importantes similitudes avec les
problèmes de cavités perforées. Bien que la forme de la structure soit différente, la distribution du
champ électrique dans le cap polaire à la traversée du vent polaire est similaire à la distribution
du champ électrique dans une ouverture lors de la diffraction d’une onde électromagnétique in-
cidente. L’équivalence de la diffraction par l’ouverture avec les champs électriques diffractés par
les ouvertures caps polaires, découle de la similarité des conditions aux limites des deux sys-
tèmes. Ainsi, quel que soit le domaine d’application, les ouvertures permettent le passage des
rayonnements extérieurs dans la structure de blindage. Il est donc nécessaire de quantifier leur
influence sur la qualité du blindage.

Dans notre étude, la prédiction des risques CEM consiste à évaluer l’impact des disconti-
nuités du blindage sur l’efficacité de blindage, dès la phase de conception. Cette analyse vise à
déterminer le niveau de couplage se produisant à travers les ouvertures du blindage. Cette in-
teraction dépend non seulement de la géométrie des ouvertures mais aussi de celle de la cavité
électromagnétique. C’est dans cette problématique que réside l’objectif de ces travaux. Les ca-
vités électromagnétiques sont des structures résonantes. De ce fait, tout paramètre géométrique
peut engendrer d’importantes variations de leur efficacité de blindage. Ainsi, afin d’être utile à la

[19] Celozzi, S. et al. Electromagnetic shielding.
[139] Stoneback, R. « Applications of the electromagnetic helmholtz resonator ».
[140] Stoneback, R. The Electromagnetic Helmholtz Resonator : Transferring Power from the Sun to the Earth.
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conception de boîtiers de blindages, nous avons besoin d’une approche rapide, simple et fidèle
au réel comportement de l’enceinte mais aussi à sa description physique et géométrique. Dans
l’industrie et notamment dans l’aéronautique, on peut rencontrer, par exemple, des problèmes
d’obsolescence de composants. Les ingénieurs sont contraints, du fait des normes CEM en vi-
gueur, de caractériser les niveaux de champs dans les boîtiers contenant des cartes électroniques
et doivent valider pour cela une certification, bien souvent longue et coûteuse. Or, au moindre
changement de composant, la certification doit être reconduite, les niveaux de champs doivent
être recalculés, ce qui, naturellement engendre des coûts. De ce fait, il convient de trouver une
alternative à ces problèmes d’obsolescence, pour caractériser le nouveau composant à moindre
frais, aussi bien financiers qu’en terme de durée.

Par conséquent, afin de résoudre rapidement et avec une grande précision, le problème du
couplage entre une perturbation rayonnée et une cavité électromagnétique métallique munie
d’une (ou plusieurs) ouverture(s), plusieurs approches sont envisageables dans cette étude :

• Les méthodes numériques classiques full wave : Une résolution numérique implique une
discrétisation de l’espace et éventuellement du temps. Il est évident que, plus la discré-
tisation est fine, plus la solution se rapprochera de la réponse réelle du système, et par
conséquent plus le nombre d’inconnues sera important. Ainsi, par exemple, plus l’ouver-
ture est petite, plus sa discrétisation spatiale est fine. Nous verrons qu’il existe des alterna-
tives pour pallier à ce problème de convergence des méthodes full-wave. D’autre part, les
résonances dans la cavité impliquent des temps de simulation relativement longs puisqu’il
faut attendre que le champ dans la cavité soit suffisamment amorti afin de calculer, par
Transformée de Fourier (TF), l’efficacité de blindage de la structure dans le domaine fré-
quentiel. Le coût de calcul aussi bien en terme de durée de simulation que de stockage des
données peut devenir excessivement important en fonction de la complexité de la struc-
ture.

• Les méthodes alternatives : Dans l’optique de garantir un résultat de grande précision tout
en améliorant les durées de simulation, de nombreux auteurs ont proposé de nouvelles
approches. Ces méthodes, que l’on peut qualifier de méthodes alternatives, permettent de
réaliser une approximation du système initial par plusieurs sous-systèmes simplifiés voire
canoniques. Les sous-systèmes reliés entre-eux reforment la structure d’origine. Ces mo-
dèles simplifiés permettent une diminution notable des durées de simulation. Nous pou-
vons citer trois méthodes alternatives connues, comme la méthode Power Balance, les cir-
cuits PEEC, ou encore la méthode de Kron. Cependant, malgré leurs performances, les for-
malismes décrivant ces approches sont bien souvent trop complexes pour être appréciés.
De ce fait, ils ne seront donc pas employés pour résoudre notre problème de blindage.

• Les méthodes analytiques : Chaque fois que cela est envisageable, on recherche une solu-
tion analytique, c’est à dire une ou plusieurs expressions mathématiques où un ensemble
de variables et de constantes permettant d’exprimer la solution du problème de couplage
étudié. L’analyse du phénomène et de son évolution, en fonction des conditions, est bien
souvent simplifiée. Les méthodes analytiques interviennent comme un outil complémen-
taire visant à prédire les tendances générales de l’efficacité de blindage de la cavité. La
rapidité du calcul permet de réaliser un grand nombre de simulations, pouvant servir en
amont, comme une aide à la conception du produit final via des applications statistiques.

Les travaux présentés dans ce manuscrit visent à améliorer les performances des modèles
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analytiques de type circuit, mieux connus sous l’appellation anglo-saxonne ILCMs, dans l’op-
tique de rendre leur utilisation plus représentative des enceintes de blindage. Cependant, ces
boîtiers de blindage industriels servent dans la plupart des cas à protéger un équipement électro-
nique comme des cartes électroniques de perturbations rayonnées, mais peuvent aussi être utili-
sés pour contenir les émissions des appareils perturbateurs. Ces boitiers de blindages contiennent
donc des appareils électroniques pouvant sévèrement modifier le comportement de l’enceinte
de protection. Les relations analytiques qui régissent la modélisation de structures résonantes
comme celle-ci, à savoir comportement un élément rayonnant, n’ont pas encore été démontrées.
Par conséquent, les structures de cavités électromagnétiques perforées étudiées analytiquement
sont généralement vides. Nos modèles constituent alors une aide à la phase de conception dans
la prédiction des variations générales de l’efficacité de blindage, voire du couplage avec un élé-
ment électronique victime, si son impact sur les résonances de l’enceinte est négligeable. L’étude
que nous avons menée peut alors être vue comme une étape intermédiaire vers la modélisation
d’un caisson de blindage contenant des appareils électroniques.

Tout au long de ce travail, nous nous sommes attachés à respecter l’objectif initial, à savoir
aboutir à une méthode rapide, efficace mais aussi intuitive. Ce sont les raisons pour lesquelles,
nous avons développé des modèles analytiques ILCM basés sur une approche circuit.

Architecture du manuscrit

Le premier chapitre de ce document est consacré à la description de la problématique et le
contexte dans lequel elle s’inscrit. On rappelle le fonctionnement général d’un blindage, qu’il
s’agisse d’une plaque infinie ou bien d’une enceinte fermée. Les différents outils disponibles
pour le calcul de l’efficacité de blindage d’une cavité électromagnétique perforée sont présen-
tés et confrontés afin de justifier le choix d’une approche analytique de type circuit. On montre,
à l’aide d’un cahier des charges précis, les raisons qui nous ont conduit à travailler sur ce type
d’approche. La dernière partie du chapitre présente une étude bibliographique poussée des mo-
dèles ILCMs développés et de leurs améliorations depuis ces cinquante dernières années.

Dans le second chapitre, on aborde les fondements théoriques des modèles ILCMs. La mo-
délisation d’enceintes de blindages munies d’ouvertures nécessite tout d’abord de s’intéresser à
la théorie modale des cavités électromagnétiques, puis bien évidemment au phénomène de dif-
fraction des ondes par les ouvertures. Deux modèles ILCM font l’objet de la dernière partie du
chapitre, le modèle d’origine, développé par Martin Paul Robinson [122] , et une des améliora-
tion les plus performantes du modèle de ce dernier, le modèle de Yin [155] . Puisque l’approche
de Yin contient quelques limitations, on propose une reformulation du modèle afin d’ouvrir la
voie vers l’étude du couplage avec un équipement victime placé dans l’enceinte de blindage.

Les chapitres suivants décrivent avec précision les différentes améliorations apportées à la re-
formulation du modèle de Yin. Chaque amélioration donne naissance à une nouvelle approche
analytique, que nous appelleront les modèles « amélytiques ».

[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances

of an Enclosure With Apertures ».
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Jusqu’ici, et dans la plupart des travaux qui s’inscrivent dans la même démarche et qui ré-
pondent à la même problématique, la cavité électromagnétique est considérée vide de tout équi-
pement. On s’intéresse alors au couplage de l’onde incidente externe à la structure avec une
ligne de transmission victime placée à l’intérieur de l’enceinte de blindage. Ce troisième cha-
pitre présente la méthode circuit employée et le modèle de couplage amélytique correspondant.
On applique la démarche à deux modèles circuits existants permettant la modélisation de cavi-
tés vides dans l’optique de répondre à un grand nombre de configurations en terme de structure,
notamment au niveau des formes des ouvertures, qui bien qu’elles soient de formes relativement
simple, nécessitent un traitement adapté à leurs caractéristiques. Pour valider notre approche, les
modèles développés sont confrontés aux résultats issus d’un calcul numérique full-wave, mais
aussi à des résultats issus de mesures. On constate, suite à l’étude expérimentale, la nécessité de
modéliser les réelles caractéristiques du matériau constituant l’enceinte.

Le quatrième chapitre de ce manuscrit est dédié à la modélisation des pertes électriques dans
l’approche circuit. Puisque les parois longitudinales et transverses de la cavité électromagnétique
(par rapport à l’incidence de la source de perturbation rayonnée) ne sont pas modélisées de la
même manière dans l’approche d’origine, il en est de même pour le modèle incluant les pertes.
À nouveau le modèle amélytique, cette fois-ci avec pertes, est validé non seulement par compa-
raison numérique mais aussi expérimentale. Celle-ci mène à la conclusion significative que ces
dispositifs de blindage résonants sont particulièrement sensibles aux variations géométriques de
la cavité perforée.

Dans un cinquième chapitre, nous introduisons une dernière amélioration de la modélisa-
tion de cavité perforée en focalisant l’analyse analytique sur la forme des ouvertures. On s’in-
téresse en particulier à la théorie de la diffraction des ondes électromagnétiques par les ouver-
tures de petites dimensions introduite par H. A. Bethe [10] en 1944. Dans ses travaux, l’ouver-
ture est représentée par ses polarisabilités électriques et magnétiques, qui permettent de décrire
avec précision sa géométrie et ses propriétés diffractantes. On modifie alors dans notre approche
amélytique de type circuit la modélisation de l’ouverture en introduisant dans la formulation ces
polarisabilités. La méthode est validée par comparaison avec une méthode numérique full-wave
dans le cas d’ouvertures de forme complexes, comme par exemple les ouvertures elliptiques.

Certains développements mathématiques font l’objet d’annexes pour préciser certaines no-
tions. Tout d’abord, en annexe A, la décomposition des champs électromagnétiques en deux sys-
tèmes d’équation séparant les champs transverses des champs longitudinaux est détaillées. En-
suite, annexe B, on donne la démonstration des générateurs de tension et de courant équivalents
de Taylor dans le cas du couplage avec une ligne de transmission victime dans la cavité électro-
magnétique. Les détails de notre formulation sont renseignés dans cette annexe. Enfin, annexe C,
la démonstration par la méthode des puissance de la constante d’atténuation (partie réelle de la
contante de propagation des ondes dans un guide) pour le mode fondamental TE10 est précisée.

[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
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CHAPITRE 1

Positionnement des travaux

Une cavité électromagnétique munie d’ouvertures forme une représentation canonique des
boîtiers de blindage utilisés pour la protection d’appareils électronique. Notre objectif est de pré-
dire rapidement, simplement et fidèlement l’efficacité de blindage de la cavité en un point d’ob-
servation précis, sur une large plage fréquentielle.

Dans ce chapitre, nous dressons un bilan des outils numériques, semi-analytiques et analy-
tiques disponibles pour la résolution de cette problématique qui a fait et fait encore l’objet de
nombreux travaux. Cette présentation nous permet de situer l’approche qui a été retenue pour
ces travaux, à savoir les modèles analytiques de type circuit, aussi connu sous le terme anglo-
saxon « Intermediate Level Circuit Model » (ILCM).
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1.1 Contexte général

Dans le domaine de la CEM, on étudie les phénomènes d’interaction électromagnétique entre
une source de perturbation et une victime. Ce phénomène d’interaction est appelé couplage. Il
constitue la perturbation que le concepteur CEM va chercher à évaluer puis éventuellement limi-
ter. Une des solutions les plus courantes aujourd’hui est de modéliser le problème électromagné-
tique afin d’évaluer, soit les niveaux de champ induits sur le système victime, soit les amplitudes
des courants et tensions parasites induits. Néanmoins, lorsque les équipements sont nombreux,
les interactions entre appareils se multiplient et la modélisation peut devenir difficile. On ob-
serve ce phénomène dans de nombreux domaines d’applications comme par exemple dans le
domaine des transports (automobile, aéronautique, etc). Dans le but d’évaluer les problèmes de
cohabitation électromagnétique, il est nécessaire d’étudier et quantifier les transferts d’énergie
non intentionnels entre systèmes électriques et/ou électroniques, à savoir le couplage. Par cou-
plage, il faut comprendre liaison, passage ou transmission de champs électromagnétiques de la
source vers la victime, qui peut être soit non-intentionnelle soit intentionnelle. Il est courant de
classer ces couplages électromagnétiques en deux grandes catégories : les couplages par rayon-
nement et les couplages par conduction. Les couplages par conduction sont caractérisés par
une transmission que l’on qualifie de conduite. La transmission du signal s’établit alors par le
biais d’un conducteur. Les couplages par rayonnement sont caractérisés comme leur dénomi-
nation le suggère, par une transmission électromagnétique rayonnée. Dans le cas de couplages
par rayonnement, on construit généralement autour de l’équipement électronique une barrière
métallique, que l’on appelle blindage pour le protéger des perturbations électromagnétiques ex-
térieures. Le terme blindage fait généralement référence à une enveloppe métallique qui entoure
complètement le produit électronique ou une partie de ce produit. Il possède donc la capacité
d’isoler électromagnétiquement le produit pour une protection en réception ou bien pour une
protection en émission, selon l’application et l’environnement.

(a) Blindage en émission (b) Blindage en réception

FIGURE 1.1 – Illustration des techniques de blindage pour
(a) contenir ou (b) exclure les émissions rayonnées.

Par conséquent, le blindage est conceptuellement une barrière à la propagation et la trans-
mission de champs électromagnétiques. Comme le montre la figure 1.1, le blindage a deux ob-
jectifs. Le premier objectif du blindage, illustré à la figure 1.1(a), consiste à empêcher la source
électromagnétique de rayonner vers le milieu environnant. Le champ électromagnétique émis
est atténué et limite les couplages avec les produits électroniques (ou récepteurs) alentours. On
peut aussi blinder la source afin de la rendre conforme aux normes d’émission rayonnée. Le se-
cond objectif du blindage, illustré figure 1.1(b), est d’éviter les interactions entre une source ex-
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térieure et le produit électronique, ici la victime, comme c’est le cas dans notre étude. On s’in-
téresse aux cavités électromagnétiques qui représentent très bien le comportement de boîtiers
(ou caissons) de blindage. Cependant, aucune solution n’est parfaite et le blindage ne fait pas
exception. Une cavité électromagnétique idéale 1, à savoir sans aucune perte électromagnétique,
ne constitue pas une solution réaliste. Il y a toujours une pénétration du champ électromagné-
tique à travers les parois par diffusion, atténuée par l’épaisseur de peau (grandeur qui corres-
pond à la profondeur d’atténuation de l’onde dans le matériau en fonction de ses caractéris-
tiques). Les matériaux parfaitement conducteurs, dont la conductivité σ est infinie, n’existent
pas. Les métaux usuels possèdent une conductivité électrique de l’ordre de 107 S/m (comme par
exemple le cuivre ou l’aluminium) dont l’épaisseur de peau est de l’ordre du micromètre pour
une fréquence de l’ordre du GHz. Ce n’est pas le seul moyen de pénétration des émissions rayon-
nées. Le blindage peut aussi contenir certaines discontinuités, comme les ouvertures. On trouve
deux types d’ouvertures, à savoir, les ouvertures intentionnelles pour le bon fonctionnement de
l’équipement qu’elle protège comme pour l’évacuation de la chaleur produite par les équipe-
ments (au moyen de grille de ventilation) ou bien pour le passage de câbles, et les ouvertures
non-intentionnelles comme les fuites au niveau des joints des portes. L’ouverture, ou la fuite,
ainsi créée permet aux perturbations électromagnétiques extérieures de pénétrer à l’intérieur du

FIGURE 1.2 – Champ électrique total en un point de la cavité
électromagnétique perforée

boîtier de protection et récipro-
quement, de s’en échapper. Les
champs électromagnétiques envi-
ronnants sont donc susceptibles de
dégrader les performances du dis-
positif à protéger. La présence des
ouvertures limite donc la qualité du
blindage et son efficacité à jouer
son rôle d’enveloppe électromagné-
tique protectrice. Prenons l’exemple
d’une cavité de dimensions 30 ×
12 × 26 cm comportant une ouver-
ture rectangulaire de dimensions 4×
2 cm sur sa face avant (et aucun
équipement) agressée par une onde
plane. Lorsque l’on regarde l’allure
du champ électrique (voir figure 1.2)
à l’intérieur de cette cavité électro-
magnétique sur une large plage de
fréquence, on en tire deux conclu-
sions importantes. Premièrement, la courbe présente de fortes variations en amplitude. Deuxiè-
mement, ces variations, pour le moins espacées jusqu’à 1.5 GHz, sont de plus en plus nombreuses
et rapprochées en hautes fréquences. Ces deux observations traduisent la complexité de la distri-
bution du champ électrique dans la cavité, et ainsi de la complexité du comportement de la ca-
vité elle-même. Une cavité électromagnétique est un dispositif capable de résonner à certaines
fréquences particulières appelées fréquences de résonance. Ces fréquences dépendent des di-
mensions physiques de la cavité. A ces fréquences, la valeur du champ passe par un maximum,
si bien que l’énergie présente dans la cavité est la plus élevée. Sur la figure 1.2, on observe pas
moins de trente pics de fréquences de résonances pour une dynamique d’amplitude de plus de

1. Le fonctionnement de la cavité électromagnétique est rappelé et détaillé au Chapitre 2.
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80 dB. Le comportement résonant de la cavité rend le système difficile à modéliser. La présence
de l’ouverture ajoute une difficulté supplémentaire dans la modélisation puisqu’elle diffracte le
champ à sa pénétration.

La prédiction des niveaux de champ dans une cavité n’est donc pas intuitive. Prenons l’exemple
d’une cavité parallélépipédique munie d’un orifice circulaire de diamètre douv au centre de sa pa-
roi frontale agressée par une onde plane. Si on double le diamètre de cet orifice, on pourrait pen-
ser que le champ électrique (par exemple) serait au moins deux fois plus important. Or, ce n’est
pas le cas, le fonctionnement de la cavité électromagnétique est bien plus complexe que cela. La
figure 1.3, illustre le champ électrique calculé en un point de la cavité pour deux configurations
d’ouvertures circulaires centrées : dans la première configuration le diamètre de l’ouverture est
égal à douv et dans la seconde configuration le diamètre de l’ouverture est égal à 2douv.

FIGURE 1.3 – Champ électrique total en un point de la cavité dont la paroi frontale contient une ouverture
circulaire de diamètre douv, puis 2douv.

Concernant l’aspect général des courbes obtenues, on remarque que l’écart en amplitude à
une fréquence donnée entre chacun des résultats est relativement constant. Les écarts d’ampli-
tudes varient entre 18 dB et 19 dB (sur cette plage de fréquence), ce qui correspond à une amplifi-
cation de 7 à 8 fois la valeur du champ électrique. Notons qu’ici, seule la taille de l’ouverture a été
modifiée, ainsi, l’allure générale est constante en fréquence. Si l’on s’intéresse à la forme de l’ou-
verture, ou bien à sa position, la distribution du champ est différente comme c’est le cas figure
1.2 où l’ouverture est rectangulaire et décentrée. Dans ce cas il n’est pas possible de prédire intui-
tivement le comportement du boîtier de blindage. L’utilisation d’un outil numérique (ou autre)
est, de ce fait, nécessaire.

Comme nous venons de le voir plus haut, l’ouverture impacte fortement la distribution du
champ électromagnétique dans la cavité. Pour illustrer ce propos, les figure 1.4 et 1.5 illustrent
respectivement, les niveaux de champs du mode TE104 pour une cavité de dimensions notées
a×b×d , d’abord sans ouverture puis avec une ouverture rectangulaire, et les niveaux de champs
dans deux cavités de dimensions différentes et comportant des ouvertures différentes au même
mode de résonanceTE202. Dans chaque cas la cavité est agressée par une onde plane et ne contient
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aucune perte par diffusion, les parois sont choisies parfaitement conductrices afin d’isoler seule-
ment l’impact de l’ouverture.

(a) Enceinte sans ouverture (b) Enceinte avec ouverture

FIGURE 1.4 – Plan de coupes suivant x0z du champ électrique tangentiel au plan x0y pour le mode TE104
dans une cavité électromagnétique (a) lorsqu’elle ne contient aucune ouverture et (b) lorsqu’elle contient

une ouverture de largeur l .

(a) f202 = 2,386 GHz (b) f202 = 1,523 GHz

FIGURE 1.5 – Plan de coupes suivant x0z du champ électrique pour deux cavités de dimensions et
ouverture différentes au même mode de résonance TE202.

Sur la première figure (figure 1.4), on observe clairement la pénétration du champ dans l’ou-
verture. La valeur du champ électrique tangentiel à cet emplacement est positif, alors que dans
la cavité idéale celui-ci est nul en raison des conditions aux limites imposées par les parois par-
faitement conductrices. La seconde figure (figure 1.5) témoigne de l’importance de la position et
de la taille de l’ouverture sur la distribution du champ électrique. Classiquement, la forme d’un
mode de résonance d’une cavité est identique quelle que soit ses dimensions. Le mode TE202



12 Ch 1 . Positionnement des travaux

devrait toujours avoir la même forme, à des amplitudes évidemment différentes. Néanmoins,
on remarque que pour un même mode de résonance (comme les deux cavités ont des dimen-
sions différentes, la fréquence de résonance associée au mode est différente) la cavité perforée se
comporte différemment. Ceci implique que le comportement de la cavité est totalement modifié
par la présence de l’ouverture. Sa forme, ses dimensions et sa position sont des paramètres très
influents. On en tire la même conclusion que précédemment, il n’est pas possible de prédire in-
tuitivement le comportement de l’enceinte, on a besoin d’un outil numérique.

Les outils informatiques et numériques ont connus d’importantes améliorations grâce aux
avancées technologiques et permettent aujourd’hui de modéliser la plupart des problèmes de
CEM et prédire le comportement d’un système de façon précise. Il existe tout un panel de mé-
thodes numériques permettant d’estimer les niveaux de champ dans ce type d’installation. Ce-
pendant, elles s’avèrent généralement très couteuses en temps de calcul (nous discuterons de ces
méthodes et notamment de leurs avantages et inconvénients plus loin dans ce chapitre). D’autres
techniques comme les modèles simplifiés que nous présenterons plus loin dans ce chapitre sont
envisageables. La résolution du problème est plus rapide, souvent plus simple et précises. En
conséquence, ils peuvent intervenir comme un outil complémentaire aux méthodes classiques
dans la conception de boîtiers de blindage, pour la prédiction de niveaux de champ.

1.2 Description de la problématique

Dans ces travaux, nous nous intéressons à ces types de protection que sont les boîtiers de
blindage. Considérons une cavité électromagnétique métallique, voire composite, de forme pa-
rallélépipédique et de dimensions a×b×d . La paroi frontale est pourvue d’une (ou plusieurs) ou-
verture(s), classiquement de forme rectangulaire voire carrée ou bien circulaire. D’autres formes
d’ouvertures plus complexes 2 sont également envisagées, comme les ellipses, les ouvertures rec-
tangulaires dont les extrémités sont des demis cercles, nommées en anglais « rounded-end », les
ouvertures rectangulaires minces terminées par des ouvertures circulaires appelées « dumbbell »,
mais aussi les ouvertures en croix aux extrémités arrondies, appelées « cross ». La structure est
agressée par une source externe suffisamment éloignée pour considérer une onde plane inci-
dente. Elle est choisie d’incidence normale et polarisée en champ électrique le plus souvent ver-
ticalement, à savoir suivant l’axe y . D’autres polarisations sont également envisagées, comme
les polarisations horizontale et oblique. Une représentation schématique du problème complet
(cavité perforée et source de perturbation) est donnée figure 1.6.

P

FIGURE 1.6 – Structure d’une cavité électromagnétique perforée agressée par une onde plane

2. Ce type d’ouvertures fait notamment l’objet du chapitre 5 de ce manuscrit.
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L’objectif de ces travaux de recherche est d’analyser le comportement de la cavité électro-
magnétique (que l’on appellera également boîtier ou caisson de blindage) face à une agression
électromagnétique extérieure. Un bon moyen de quantifier la qualité de la protection est de cal-
culer son efficacité de blindage, notée en anglais SE au point P , localisé par ses coordonnées
cartésiennes (xP , yP , zP ). Nous décrivons plus en détails les caractéristiques de ce paramètre au
paragraphe suivant. Notre étude s’inscrit dans une procédure d’optimisation de boîtiers de blin-
dage, à savoir la modélisation du problème illustré 1.6 pour en prédire le comportement dans
des conditions les plus réalistes possibles. Le but de ces travaux est de développer et préparer
un modèle et une méthode analytique simple, rapide et précise en vue d’analyses statistiques.
Par conséquent, nous avons besoin d’un modèle simplifié du dispositif qui permettra la réalisa-
tion d’un grand nombre de réalisations dans un laps de temps raisonnable. Afin de le choisir avec
justesse, il est nécessaire de définir les critères que le modèle devra respecter. Nous aurons besoin
d’un modèle ou d’une méthode permettant :

• Le calcul de l’efficacité de blindage et des composantes du champ électrique (voire du
champ magnétique) en n’importe quel point d’observation dans l’espace de la cavité.

• De réduire fortement les temps de simulation, à savoir de l’ordre de la seconde, permet-
tant de ce fait de constituer un outil prédictif rapide.

• Le calcul précis des observables, afin d’assurer la validité et la robustesse du modèle. Le
modèle sera confronté à une méthode classique via l’utilisation d’un logiciel commercial. L’er-
reur d’amplitude maximale envisagée est de 8 dB en amplitude.

• La prédiction des observables sur une large plage de fréquence. La longueur d’onde mi-
nimale doit être de l’ordre de grandeur des dimensions de la cavité. De manière générale la bande
de fréquence étudiée s’étendra de 0,5 GHz à 2,5 GHz, ce qui équivaut à une longueur d’onde mi-
nimale de 12 cm.

• De modéliser un grand nombre de configurations différentes (géométrie des ouvertures,
nombre d’ouvertures, matériaux, polarisation de l’onde plane, type d’agression). La méthode doit
donc être suffisamment souple pour reproduire les configurations rencontrées dans l’industrie.

• De simplifier la représentation et la résolution du problème complexe. Le modèle devra
alors constituer un outil simple d’utilisation et de compréhension.

En résumé, le modèle doit être précis, rapide, simple et souple sur une large plage fréquen-
tielle. Il doit également être capable de prédire les niveaux de champs dans la cavité électroma-
gnétique (en vue d’études de couplages avec un équipement électronique à protéger) ainsi que
l’efficacité de blindage de cette dernière. En vue d’application de méthodes statistiques et para-
métriques qui requièrent flexibilité, rapidité et précision, la méthode retenue devra répondre à
chacun de ces critères.
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1.3 Efficacité de blindage électromagnétique

1.3.1 Mécanismes du blindage pour une plaque métallique infinie

Comme mentionné précédemment, un moyen efficace pour réduire l’impact des couplages
par rayonnement est de protéger les équipements au moyen d’écrans électromagnétiques, aussi
appelés blindages électromagnétiques. Le blindage devient alors une barrière conductrice sépa-
rant l’espace en deux régions : l’une contenant les champs électromagnétiques incidents, à savoir
la région ¬, ou région d’incidence, et l’autre qui en est protégée, la région  (voir figure 1.7). Pour
des raisons pratiques, les deux régions sont constituées d’air, de permittivité électrique ε0 et de
perméabilité magnétique µ0. Le blindage qui les sépare est constitué de métal de conductivité
électrique σ, de permittivité électrique ε= ε0 et de perméabilité magnétique µ.

FIGURE 1.7 – Mécanisme du blindage
électromagnétique

Comme illustré figure 1.7, le blindage ne
contient ni ouvertures, ni fentes, ni discontinui-
tés. Ses dimensions sont infinies dans le plan x0y .
Son épaisseur est notée t . Une onde incidente
est présente dans la région ¬, représentée par les
champs électriques et magnétiques incidents Einc

et Hinc. Son impédance est donnée par [108] 3,

η0 = Einc

Hinc
=

√
µ0

ε0
(1.1)

où Einc et Hinc sont les amplitudes des champs
électromagnétiques incidents Einc et Hinc. L’onde
incidente rencontre la barrière conductrice en z =
0. À la surface entre les deux milieux, il se produit
une réflexion (R) de l’onde dans la région d’inci-
dence par désadaptation d’impédance. Le champ
électrique réfléchi est noté Eref et le champ ma-
gnétique réfléchi est noté Href. Leurs amplitudes
respectives sont données, en fonction de celle du
champ incident, par [106] ,

Eref = η0 −ηb

η0 +ηb
Einc (1.2a) Href = η0 −ηb

η0 +ηb
Hinc (1.2b)

où ηb est l’impédance intrinsèque du blindage donnée par,

ηb =
√

jωµ

σ+ jωε0
(1.3)

Une partie du champ incident, notée E1 et H1 pénètre dans l’épaisseur du blindage, et subit une

[108] Paul, C. R. Introduction to electromagnetic compatibility.
3. Les équations générales décrivant le mécanisme du blindage données dans la suite de cette section sont dispo-

nibles dans l’ouvrage de C.R. Paul, Introduction to EMC publié en 2006
[106] Ott, H. W. Noise reduction techniques in electronic systems.
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certaine absorption (A) qui dépend de la nature du matériau et de l’épaisseur traversée. Ainsi,
à la traversée du blindage, l’onde est atténuée d’un facteur e−αt = e−t/δ, c’est ce qu’on appelle
l’effet de peau. La grandeur α représente la constante d’atténuation. Elle est proportionnelle à δ,
l’épaisseur de peau, α = 1/δ. L’épaisseur de peau est définie par δ = 1/

√
π f µσ et sera d’autant

plus faible que la conductivité du matériau et la fréquence de l’onde incidente sont élevées. La
portion du champ incident qui pénètre dans le blindage peut donc s’écrire comme [108] ,

E1 = 2ηb

ηb +η0
e−t/δEinc (1.4a) H1 = 2ηb

ηb +η0
e−t/δHinc (1.4b)

En z = t , une nouvelle réflexion a lieu vers l’intérieur du blindage, représentée par les champs
E2 et H2. L’autre portion de E1 et H1 est transmise dans la région , représenté par Etr et Htr. Le
champ électromagnétique transmit, d’impédance η0 s’écrit,

Etr = 2η0

ηb +η0
E1 = 4η0ηb(

ηb +η0
)2 e−t/δEinc (1.5a)

Htr = 2η0

ηb +η0
H1 = 4η0ηb(

ηb +η0
)2 e−t/δHinc (1.5b)

On considère le blindage comme matériau « bon conducteur », si bien qu’il respecte la condition
η0 >> ηb . L’onde transmise dans la région  s’écrit alors,

Etr = 4ηb

η0
e−t/δEinc (1.6a) Htr = 4ηb

η0
e−t/δHinc (1.6b)

Dans le matériau une suite de réflexions de l’onde se produisent jusqu’à l’atténuation to-
tale de l’onde. Elles sont appelées réflexions multiples (M). La constante de propagation dans le
blindage est égale à γ=α+ jβ= 1/δ+ jβ. Le phénomène de réflexions multiples dans le blindage
(η0 >> ηb) se traduit par la relation,

MdB = 20log

∣∣∣∣1−(
η0 −ηb

η0 +ηb

)2

e−2t/δe−2jβt
∣∣∣∣∼= 20log

∣∣∣1−e−2t/δe−2jβt
∣∣∣ (1.7)

La grandeur caractéristique qui permet de quantifier la qualité du blindage électromagné-
tique est l’efficacité de blindage (SE), aussi appelée atténuation d’écran. Elle se définie comme
le rapport des valeurs absolues du champ électrique ou magnétique incident sur le champ trans-
mit, en décibels (dB), à savoir (SEE)dB = 20log

∣∣Einc/Etr
∣∣. On ajoute à cette expression le phéno-

mène de réflexions multiples représenté par M . L’efficacité de blindage en champ électriques
d’une plaque métallique conductrice s’écrit alors,

(SEE)dB = 20log

∣∣∣∣Einc

Etr

∣∣∣∣+MdB (1.8)

(SEE)dB = 20log

∣∣∣∣ η0

4ηb

∣∣∣∣︸ ︷︷ ︸
pertes par

réflexion RdB

+ 20loge t/δ︸ ︷︷ ︸
pertes par

absorption AdB

+20log
∣∣∣1−e−2t/δe−2jβt

∣∣∣︸ ︷︷ ︸
réflexions multiples MdB

(1.9)

[108] Paul, C. R. Introduction to electromagnetic compatibility.
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Ainsi, l’efficacité de blindage peut s’écrire comme la somme des contributions des trois phéno-
mènes qui se produisent dans le blindage, les pertes par réflexions (RdB > 0), les pertes par ab-
sorption (AdB > 0) et le facteur correctif (MdB < 0) dû aux effets des multiples réflexions dans
l’épaisseur du blindage,

(SEE)dB = RdB + AdB +MdB (1.10)

Remarque : Si l’épaisseur de peau est très faible devant l’épaisseur de la paroi, i.e. δ << t , une

très faible partie (voire aucune) du champ résiduel sera transmise dans la région . Par consé-
quent, on ne tient pas compte de ces réflexions et transmissions multiples pour des épaisseurs
de blindage bien supérieures à l’épaisseur de peau.

1.3.2 Enceinte de blindage

Dans le cas d’une cavité électromagnétique, la norme standard IEEE [62] définit l’efficacité de
blindage comme le rapport entre le signal reçu par l’antenne de réception Vsource (envoyé par un
appareil émetteur, comme une antenne) en l’absence de l’enceinte de blindage sur le signal reçu
Vreçu en présence de l’enceinte de blindage 4. Par conséquent, on peut considérer le SE comme
étant équivalent à la quantification des pertes d’insertion lorsque le blindage est placé entre une
source et un récepteur. On trouve dans la norme standard une expression du SE en décibel (dB),

(a) avec blindage

(b) sans blindage

FIGURE 1.8 – Définition du SE

SE = 20log
|Vsource|
|Vreçu|

(1.11)

Par définition, la tension mesurée est proportion-
nelle au champ électrique. On parle d’efficacité de
blindage électrique. De la même façon le courant
est proportionnel au champ magnétique, il est donc
possible de définir également une efficacité de blin-
dage magnétique. La figure 1.8 donne une représen-
tation schématique de la définition du SE en termes
de champs électromagnétiques dans une cavité élec-
tromagnétique. Comme pour la tension, le SE se dé-
finit rigoureusement comme le rapport de la valeur
absolue du champ électrique en un point r(x, y, z)
de l’espace dans la cavité électromagnétique en l’ab-
sence du blindage et la valeur absolue du champ
électrique E(r) (ou magnétique H(r)) en r(x, y, z) en
présence du blindage. En l’absence de l’enceinte le
champ électrique est par définition, égal au champ
incident perturbateur Einc(r) (ou Hinc(r)). L’efficacité
de blindage électrique SEE de l’enceinte de blindage

en un point d’observation r s’exprime en dB par,

SEE(r) = 20log
|Einc(r)|
|E(r)| = −20log

|E(r)|
|Einc(r)| (1.12)

[62] IEEE Standard Method for Measuring the Effectiveness of Electromagnetic Shielding Enclosures.
4. Cette définition correspond évidement à celle définie au paragraphe précédent, cependant, on tiendra compte ici

et dans la suite de l’influence de l’enceinte et son comportement dans le SE directement
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On définit aussi une efficacité de blindage magnétique SEH localisée en r et en dB également,

SEH(r) = 20log
|Hinc(r)|
|H(r)| (1.13)

Ces définitions fournissent une information à un point d’observation spécifique de l’enceinte
de blindage, on peut donc les considérer comme locales. L’évaluation de l’efficacité de blindage
fournit des informations sur les performances du blindage. Plus elle est faible (plus sa valeur
absolue en décibels est importante) plus la perturbation reçue est faible et plus le blindage est
efficace et remplit au mieux ses fonctions de barrière électromagnétique.

Reprenons l’expression du SEE pour une plaque métallique de dimensions infinies donnée
par la relation (1.10). Dans le cas d’une cavité il est également possible de reformuler l’efficacité
de blindage comme la somme des phénomènes causés par le blindage. Cependant, comme men-
tionné plus haut, la cavité est un dispositif résonant. Il faut alors ajouter à la liste des phénomènes
définissant le blindage le comportement de l’enceinte. Pour une cavité la relation (1.10) devient,

(SEE)dB = RdB + AdB +MdB + Impact enceintedB (1.14)

Le terme nommé « Impact enceinte » contient les phénomènes liés à la cavité électromagné-
tique, comme les résonances ou encore la présence des ouvertures. Ce terme, responsable d’un
certains nombre de pertes, est négatif et diminue la qualité du blindage et par conséquent la va-
leur du (SEE)dB. On comprend alors que l’efficacité de blindage d’une cavité électromagnétique
est difficile à prédire compte tenu des phénomènes de résonance qu’elle implique. C’est pour-
quoi nous aurons besoin, pour estimer sa valeur et son influence, d’un outil numérique. Nous
verrons dans la suite les différents outils disponibles permettant d’évaluer le SE électrique ou
magnétique d’enceintes de blindage.

D’autres définitions du SE en terme de puissances moyennes ou de densités de puissances
sont également disponibles. On retrouve les différentes expressions du SE dans le document
standard sur les méthodes de mesures du SE de cavités citées plus haut et dans l’article de Klin-
kenbush [67] , qui donne plusieurs définitions pour les hautes fréquences. Très récemment, des
chercheurs anglais se sont posés la question de la signification de l’efficacité de blindage, et parti-
culièrement dans le cas de mesures. Ils démontrent dans leur article [33] que le SE n’est pas une
caractéristique intrinsèque de la cavité électromagnétique comme le suggèrent les définitions
plus haut, mais qu’elle dépend à la fois du coefficient de transmission des ouvertures qu’elle
comporte et des coefficients d’absorption des éléments qui la composent. Ces éléments incluent
toutes les pertes d’énergie qui peuvent se produire dans ce type de structure comme les pertes
au niveau des parois métalliques, l’énergie absorbée par l’antenne de mesure en réception ou
bien l’énergie absorbée par tout équipement électrique que la cavité protège. Effectivement les
relations (1.11), (1.12) et (1.13) ne sont pas fonction du coefficient de transmission des ouver-
tures ou bien du coefficient d’absorption des composants. Néanmoins, ces équations restent
valables puisque dans le cas d’une cavité vide (ne contenant aucun équipement électronique),
ou qui contient un équipement dont l’impact est négligeable sur la distribution du champ élec-
tromagnétique, il n’est pas nécessaire de connaître le coefficient d’absorption des composants,

[67] Klinkenbusch, L. « On the Shielding Effectiveness of Enclosures ».
[33] Dawson, J. F. et al. « On the Meaning of Enclosure Shielding Effectiveness ».
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excepté pour les pertes dans les parois métalliques. Le coefficient de transmission des ouvertures
est néanmoins un paramètre important puisqu’il décrit le comportement de l’ouverture. On peut
également modéliser sa présence par un système équivalent qui reproduira son comportement
sans forcément connaître son coefficient de transmission.

L’objectif de ces travaux est, rappelons le, d’approcher au mieux un modèle réaliste pour la
prédiction de l’efficacité de blindage de cavités munies d’ouvertures. Ainsi, le modèle devra in-
clure les phénomènes de transmissions d’énergie par les ouvertures mais aussi les phénomènes
d’absorptions par les parois de la cavité. De cette manière, on estime correctement l’efficacité de
blindage de la cavité (lorsqu’elle ne contient aucun équipement) en tenant compte de tous les
phénomènes qui s’y produisent sans pour autant redéfinir les relations énoncées plus haut.

D’autre part, nous avons défini deux efficacités de blindage, une électrique, et une magné-
tique. Les matériaux auxquels nous nous intéressons dans ces travaux possèdent des propriétés
électriques élevées, et le plus souvent aucune propriété magnétique, à savoir de perméabilité ma-
gnétique égale à celle du vide µ=µ0. Dans la plupart des configurations que nous étudions dans
ce manuscrit, la cavité électromagnétique est choisie soit sans pertes conducteurs, soit construite
grâce à un matériau très conducteur. Ses parois sont de ce fait soit parfaitement conductrices de
conductivité électrique σ=∞, soit constituées de métal, tout en respectant l’approximation des
bons conducteurs à savoir σ >> ωε (ω représente la pulsation et ε la permittivité électrique du
matériau).

FIGURE 1.9 – SEE et SEH d’une enceinte de blindage perforée
excitée par un dipôle magnétique en champ lointain.

Nous étudions dans ces tra-
vaux des boîtiers de blindage utili-
sés pour la protection électrique des
appareils électroniques. Nous avons
tracé sur la figure 1.9 les efficaci-
tés de blindage électriques et ma-
gnétiques totales d’une enceinte de
blindage pourvue d’une ouverture
rectangulaire sur sa paroi frontale.
L’enceinte est agressée par le rayon-
nement d’un dipôle magnétique en
champ lointain. Dans cette confi-
guration l’impédance du dipôle est
égale à l’impédance du vide η0, cor-
respondant de ce fait à l’impédance
intrinsèque d’une onde plane. De
cette manière le problème défini
dans la problématique est modélisé.
La figure montre que les deux ef-
ficacités de blindage sont équiva-
lentes en hautes fréquences mais
différentes en basses fréquences. De ce fait, et puisque nous travaillons sur une large bande de
fréquences, il n’est pas nécessaire de calculer les deux efficacités de blindage. Nous nous inté-
ressons donc dans ce manuscrit, à la prédiction d’efficacité de blindage électriques de cavités
électromagnétiques. Cependant, les techniques développées dans ces travaux peuvent s’appli-
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quer aussi bien à la prédiction de SEE (électrique), qu’à la prédiction de SEH (magnétique). Cette
caractéristique est présentée à la fin du second chapitre.

Maintenant que la problématique et les objectifs ont été définis, il reste à déterminer quel
type de méthode conviendrait au mieux à nos besoins. La suite de ce chapitre est donc consacrée
à la description des outils numériques disponibles pour la prédiction d’efficacité de blindage.

1.4 Outils de prédiction d’efficacité de blindage

Il s’agit ici de sélectionner une méthode de modélisation efficace pour l’étude de la struc-
ture disponible Figure 1.6 et l’évaluation de son efficacité de blindage. On peut utiliser des mé-
thodes numériques full-wave, souvent exploitées par des logiciels du commerce permettant ainsi
de résoudre un système d’équations différentielles et intégrales dépourvues de solutions analy-
tique. D’autres approches sont envisageables, comme des techniques semi-analytiques ou bien
des théories analytiques basées par exemple sur les formulations des lignes de transmission.

1.4.1 Méthodes numériques

Naturellement, on pense tout de suite aux méthodes tridimensionnelles classiques ou 3D,
aussi connues sous le terme anglophone méthodes « full wave », car elles permettent principale-
ment de déterminer l’évolution du champ électromagnétique dans l’environnement et les cou-
rants induits sur la surface d’un objet. D’une façon générale, un problème électromagnétique
peut être résolu soit dans le domaine temporel, soit dans le domaine fréquentiel [142] . On peut
noter la corrélation entre les deux domaines d’approches puisqu’une solution (ou spectre) fré-
quentielle peut être calculée par la TF d’une réponse temporelle. De même, une solution tempo-
relle peut s’obtenir par transformation inverse d’un spectre fréquentiel. Cependant, en fonction
du milieu et de la complexité de la structure étudiée, on préférera l’utilisation de l’un ou l’autre
des domaines. Toutes les méthodes que nous présentons dans ce paragraphe permettent de ré-
soudre les équations de Maxwell dans les deux domaines. Ces approches théoriques font appel
à un schéma numérique permettant la discrétisation de l’espace et éventuellement du temps.
On remplace alors un problème de dimension infinie (aux valeurs continues) par un problème
de dimension finie (aux valeurs discrètes). Néanmoins, il en résulte une solution non pas exacte
mais rigoureusement « approchée » suite au processus de discrétisation et à la précision de l’al-
gorithme. Dans le cas d’enceintes de blindage comportant des ouvertures, il est important de
souligner que les schémas temporels imposent, du fait des fortes résonances de la cavité élec-
tromagnétique, des temps de simulation beaucoup plus longs que pour des systèmes en espace
libre. En effet, il faut attendre que le champ dans la cavité soit suffisamment amorti pour ne pas
modifier le contenu spectral du couplage calculé par FFT 5. Il existe néanmoins des techniques
d’optimisation des temps de calcul comme la méthode des pertes simulées [11] permettant d’in-
tégrer dans la simulation numérique l’ensemble des pertes de la cavité à travers le facteur de
qualité Q réel de l’enceinte, englobant notamment les fuites électromagnétiques dues aux ou-
vertures (dépendant de la forme de celles-ci [58] ) et les pertes dues aux matériaux. Il s’agit d’un
post-traitement des résultats numériques sans pertes. Ainsi, pour chaque configuration il suffit

[142] Swanson, D. G. et al. Microwave circuit modeling using electromagnetic field simulation.
5. C’est une Transformation de Fourier discrète calculée selon un algorithme réduisant le nombre d’opérations.

[11] Bonnet, P. et al. « FDTD modelling of reverberation chamber ».
[58] Hill, D. A. et al. « Aperture excitation of electrically large, lossy cavities ».
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d’appliquer un facteur de qualité différent. Cette technique repose sur la mise en œuvre d’une
fenêtre temporelle appliquée au signal obtenu pour une simulation de la cavité sans pertes. Le
signal en temporel dans le cas sans pertes est multiplié par un coefficient dépendant du facteur
de qualité et d’une fréquence de résonance f0 de la cavité. La formule est valable sur une fenêtre
fréquentielle centrée sur la fréquence f0. De ce fait, bien que la méthode écourte considérable-
ment la durée de simulation en permettant de ne réaliser qu’une seule simulation numérique
pour une même géométrie de cavité, il faudrait plusieurs minutes pour traiter la plage de fré-
quence complète. On trouve également les techniques d’extrapolation [96] : puisque toutes les
informations sont contenues dans la première partie du signal (temporel ou fréquentiel), cette
technique permet, à partir de ces échantillons de retrouver le signal complet pour une configu-
ration. D’autre part, pour améliorer les performances de la simulation numérique, on peut faire
appel à des techniques d’hybridation. Celles-ci combinent plusieurs méthodes numériques en
profitant des avantages de chacune d’elles. Les méthodes numériques ont été très utilisées pour
l’analyse de cavités électromagnétiques perforées. On se propose ici de rappeler les techniques
les plus importantes.

• Description des méthodes

Une des méthodes les plus populaires est la méthode des DF ou Finite Difference en anglais
[143] , introduite par Yee [65] en 1966. Elle résout par un schéma aux différences finies les équa-
tions de Maxwell en rotationnel, à savoir les équations de Maxwell-Ampère et de Maxwell Faraday
(cf chapitre 2). C’est une technique dite volumique car elle travaille généralement sur un volume
englobant l’objet à traiter et souvent fermé par des frontières absorbantes simulant l’espace libre.
La procédure consiste à découper l’espace en cellules élémentaires servant à décrire géométri-
quement la structure en trois dimension. Le principe de résolution est itératif, ainsi, partant du
temps initial, la réponse est calculée à chaque instant à partir de l’instant précédent. Puisque
la cavité électromagnétique qui nous intéresse est de forme rectangulaire, la méthode DF est
adaptée à la résolution de notre problématique. De nombreux travaux, qui sont pour la plupart
énumérés dans l’ouvrage de Salvatore Celozzi [19] , visent à analyser le comportement des ouver-
tures comme par exemple dans [75] . Cependant, la modélisation de dispositifs résonnants, pour
lesquels un grand nombre d’itérations est nécessaire, impose des temps de calculs particulière-
ment importants et diminue la possibilité d’obtenir une solution complète rapidement (si on ne
fait pas appel à une technique d’extrapolation ou d’hybridation). Ainsi, on trouve dans la littéra-
ture un certain nombre de travaux qui visent à améliorer la convergence de la méthode [84, 41] .
D’autres articles, plus anciens, décrivent l’impact de la source d’excitation sur la distribution du
champ électromagnétique dans l’enceinte de blindage [20] . Certaines méthodes présentent des
similarités avec les DF, à savoir la méthode TLM (parfois nommée méthode Transmission Line
Modeling), la méthode d’intégration finie, nommée en anglais FIT, ou encore la méthode des VF

[96] Mengtao Yuan et al. « Direct extrapolation of a causal signal using low-frequency and early-time data ».
[143] Taflove, A. Computational electrodynamics.
[65] Kane Yee « Num. solution of initial boundary value problems involving Maxwell’s equations in isotropic media ».
[19] Celozzi, S. et al. Electromagnetic shielding.
[75] Kwon, J. H. et al. « Numerical modeling and measurements on the SE of enclosure with apertures ».
[84, 41] Liu, Q.-F. et al., Fang, J.-P. et al. « Accurate Characterization of Shielding Effectiveness of Metallic Enclosures

With Thin Wires and Thin Slots », « Transient analysis of external field coupling to a cabin with thin-slots and transmission
lines loaded by arbitrary nonlinear devices ».

[20] Cerri, G. et al. « Field penetration into metallic enclosures through slots excited by ESD ».
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[12] . On se propose d’exposer brièvement ces trois méthodes afin d’étudier leur potentiel pour
la résolution de notre problématique.

Au début des années 1970, Johns et Beurle [63] développent une nouvelle méthode en 2 di-
mensions, plus stable et plus robuste, la méthode TLM. Des extensions en 3 dimensions sont
disponibles dans [126] . La TLM est basée sur l’analogie entre les grandeurs électriques, ou la
propagation d’un signal sur une ligne de transmission et les grandeurs électromagnétiques, ou
la propagation des ondes dans un espace à une dimension. Ainsi, la propagation des ondes dans
l’environnement étudié s’effectue par le biais d’un réseau fictif de lignes de transmissions ortho-
gonales. Chaque cellule élémentaire est associée à un nœud (ou réseau) de lignes. La discréti-
sation est considérée plus physique que mathématique. Elle est de ce fait plus intuitive et plus
simple à appréhender. Cette particularité en fait une des techniques les plus employées pour
l’étude des enceintes de blindage [25] . Certains s’en sont servis pour l’analyse des performances
de blindage visant à le rendre plus efficace [5] . Les auteurs de [148, 102, 60] l’ont employée pour
évaluer les comportements d’ouvertures de différentes formes. De récents travaux permettent
également d’introduire une antenne de réception [31] dans la modélisation.

La méthode FIT, apparue en 1977 dans un article de Weiland [152] , est le moteur de calcul
d’un logiciel commercial très connu, CST Studio Suite ®. Fondamentalement, cette méthode per-
met de résoudre les équations de Maxwell sous leur forme intégrale. Le formalisme sur lequel elle
repose permet d’évaluer des flux et des intégrales linaires approchées. De plus, l’utilisation des
flux assure la conservation d’énergie mais aussi une meilleure stabilité de la méthode.

La méthode des VF est apparue au début des années 1990 et permet comme les DF de ré-
soudre les équations de Maxwell sous leur forme locale. Elle consiste à considérer une seule in-
connue par maille et à introduire des termes de flux numériques pour lier les mailles entre elles.
Un des avantages principaux de la méthode concerne sa capacité à traiter des maillages non
structurés et inhomogènes mais également des géométries complexes. Néanmoins elle souffre
comme les DF d’un faible ordre de convergence.

Ces trois méthodes permettent, comme les DF, une caractérisation de la structure étudiée sur
une large bande de fréquence en une seule simulation avec une grande précision. Mais, étant des
méthodes volumiques, la TLM, la FIT et les VF nécessitent de mailler non seulement la structure
du problème mais aussi le domaine de calcul. Ainsi, au même titre que les différences finies, le
principal inconvénient de ces approches pour le traitement de notre problématique, aussi effi-
caces soient elles, est la durée de simulation, puisqu’elles nécessitent un grand nombre de cel-

[12] Bonnet, P. « Résolution des équations de Maxwell instationnaires et harmoniques par une technique de volumes
finis. Application à des problèmes de compatibilité électromagnétiques ».

[63] Johns, P. et al. « Numerical solution of 2D scattering problems using a transmission-line matrix ».
[126] Russer, P. « The Transmission Line Matrix Method ».
[25] Christopoulos, C. « The application of the TLM method to EMC studies of systems ».
[5] Bahadorzadeh Ghandehari, M. et al. « Improving of shielding effectiveness of a rectangular metallic enclosure

with aperture by using extra wall ».
[148, 102, 60] Turner, J. D. et al., Nie, B.-L. et al., Hussain, T. et al. « Characterisation of the SE of equipment cabinets

containing Apertures », « Study of the Shielding Properties of Enclosures With Apertures at Higher Frequencies Using the
Transmission-Line Modeling Method », « Shielding effectiveness of enclosure with unconventional aperture array ».

[31] Cvetkovic, T. et al. « Numerical calculation of shielding effectiveness of enclosure with apertures based on EM
field coupling with wire structures ».

[152] Weiland, T. « A discretization model for the solution of Maxwell’s equations for 6-comp. fields ».
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lules pour décrire avec précision la structure du problème. Malgré les techniques disponibles
pour améliorer cet aspect, ces méthodes ne répondent pas à nos critères.

On trouve également pour la modélisation de notre problématique les méthodes des élé-
ments finis, en anglais FEM ou méthode des éléments finis de frontière, en anglais BEM selon
le domaine d’application. C’est une des méthodes les plus employées puisqu’elle implique l’uti-
lisation de fonctions comme des éléments triangulaires (en deux dimensions) ou des tétraèdres
(en trois dimensions) et peut de ce fait s’adapter à des structures géométriques relativement com-
plexes. Comme la DF, la FEM nécessite des temps de calcul importants ainsi qu’une grande res-
source de mémoire du calculateur, puisque le domaine de calcul nécessite d’être maillé et donc
borné afin de limiter le nombre d’itérations. Ceci est encore une fois valable si aucune méthode
d’extrapolation ou d’hybridation n’est employée conjointement à la méthode numérique. Les
méthodes FEM et BEM ont été utilisées par Carpes, qui décrit dans son article [17] la modélisa-
tion du couplage entre une structure filaire contenue par une cavité électromagnétique et une
onde extérieure.

Dans les méthodes intégrales, on trouve la MoM [56] . En électromagnétisme, elle s’applique
à l’équation intégrale du champ électrique (Electric Field Integral Equation, EFIE) pour laquelle
l’inconnue est la distribution de courant circulant sur les zones conductrices. La modélisation
de notre problème par cette technique a largement été éprouvée tant dans l’analyse du com-
portement physique du sytème [2, 3, 21, 80] que dans l’optimisation des temps de calcul tout
en limitant au maximum la perte de précision [36, 66, 156] . Un des avantages de la méthode des
moments est la non discrétisation des matériaux actifs ce qui simplifie grandement la description
des géométries. Cet aspect de la méthode peut conduire à des gains notables en temps de calcul
si les géométries restent simples. D’autre part, contrairement aux autres méthodes numériques,
il n’y a pas besoin de borner le domaine de calcul par une frontière artificielle. Cependant, pour
des approches sur une large bande de fréquences, comme c’est le cas dans notre problématique,
il faut refaire le calcul pour chaque fréquence. Dans le cas de systèmes résonants, si le pas de
fréquence n’est pas assez fin, des fréquences de résonances peuvent êtres oubliées, et le résultat
est de ce fait moins précis.

• Discussion et Conclusion

Certains schémas, comme les différences finies ou la TLM, génèrent également un autre type
d’erreur appelée dispersion numérique. Dans ce cas, la vitesse de phase de l’onde dépend de sa
fréquence. Les effets de dispersion provoquent alors une déformation du signal. C’est un pro-
blème purement numérique lié au passage du problème continu au problème discret. Pour en
minimiser l’impact, il est nécessaire d’affiner le maillage, ce qui alourdit encore le temps de cal-

[17] Carpes, W. et al. « Analysis of the coupling of an incident wave with a wire inside a cavity using an FEM in
frequency and time domains ».

[56] Harrington, R. F. Field computation by moment methods.
[2, 3, 21, 80] Araneo, R. et al., Audone, B. et al., Cerri, G. et al., Li, M. et al. « Shielding effectiveness evaluation and op-

timization of resonance damping in metallic enclosures », « Shielding effectiveness of apertures in rectangular cavities »,
« Theoretical and Experimental Evaluation of the Electromagnetic Radiation From Apertures in Shielded Enclosures »,
« Slot and aperture coupling for airflow aperture arrays in shielding enclosure designs ».

[36, 66, 156] Dehkhoda, P. et al., Khan, Z. et al., Zhou, C. et al. « Shielding Effectiveness of an Enclosure With Finite
Wall Thickness and Perforated Opposing Walls at Oblique Incidence and Arbitrary Polarization by GMMoM », « Shiel-
ding Effectiveness of Metallic Enclosures at Oblique and Arbitrary Polarizations », « The Effect of Apertures Position on
Shielding Effectiveness of Metallic Enclosures based on Modal Method of Moments ».
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cul, puisque, contrairement aux méthodes de résolution intégrale comme la MoM, le domaine
de calcul est lui aussi maillé. Les méthodes intégrales ne nécessitent pas de mailler le volume
de calcul total mais seulement les structures filaires et les surfaces. Dans les deux cas, la prise
en compte de la diffraction d’une ouverture sur un boîtier peut également entraîner un certain
coût numérique. La forte variation du champ sur les bords de l’ouverture impose, pour conser-
ver la précision du calcul, un maillage très fin à sa périphérie, ce qui est naturellement pénali-
sant. Heureusement, la plupart des schémas disposent aujourd’hui de maillage à pas variable,
voir de maillages non-conformes où les mailles successives n’ont pas besoin d’être de mêmes
dimensions, permettant de réduire les durées de simulation. Dans le cas de cavités métalliques
munies d’ouvertures ne contenant aucun équipement, seule l’ouverture est maillée finement.
Les mailles du reste du domaine sont plus grandes. Ces techniques de maillage réduisent for-
tement le nombre de cellules du domaine. Cependant, l’apport aussi bien en terme de temps
de calcul qu’en terme de ressources informatiques n’est pas suffisant pour correspondre à nos
critères 6. Nous avons mentionné plus haut les techniques d’extrapolation, des pertes simulées
ou encore les méthodes d’hybridation qui permettent d’améliorer fortement les durées des si-
mulations. L’hybridation de méthodes numériques est une solution relativement efficace pour
améliorer la simulation de problèmes de blindage. Cependant, le gain de temps n’est pas suffi-
sant pour répondre aux critères fixés pour la résolution de notre problématique. Dans le cas de
la méthode des pertes simulées, il faut, pour une cavité de dimensions différentes, relancer la
simulation numérique. Ainsi, bien qu’elle permette de traiter facilement de multiples configura-
tions d’ouvertures grâce à l’intégration du facteur de qualité de l’enceinte, des études statistiques
de l’influence des dimensions de la cavité ne seraient pas envisageables. Dans le cas de la tech-
nique d’extrapolation, chaque configuration doit être simulée numériquement, ce qui augmente
le temps total de simulation. En conséquence, encore une fois le gain de temps apporté par cette
méthode ne répond pas à notre cahier des charges.

L’exploitation de toute méthode numérique nécessite toujours (comme pour n’importe quelle
méthode) de se familiariser avec sa formulation de base afin de l’appliquer correctement. L’uti-
lisation de ces méthodes, stimulées par la disponibilité des logiciels commerciaux (CST, FEKO,
HFSS, etc), peut conduire les utilisateurs non familiarisés à appliquer des techniques numériques
à des problèmes pour lesquels elles ne sont pas conçues et produire des résultats inexacts. Les
erreurs numériques dont elles peuvent souffrir, comme les problèmes de maillages ou encore
certains critères de stabilité et de convergence, ne sont pas toujours anticipées par les logiciels et
entraînent la production de faux résultats si les logiciels sont mal utilisés.

En conclusion, puisque l’une des principale qualité que nous recherchons est la rapidité du
calcul, les méthodes numériques « full-wave » ne peuvent pas constituer une méthode adaptée
à la résolution de notre problématique. Toutes les raisons énoncées dans cette section nous ont
donc conduit à rechercher des techniques de modélisation alternatives.

6. Le logiciel commercial CST studio suite, dont nous discuterons dans la suite utilise un maillage à pas variable
(pour la méthode FIT notamment), ce qui permet de réduire la durée de simulation de quelques heures. Nous verrons
cependant, dans le cas d’enceintes métalliques de blindage perforées, que chaque simulation peut durer plusieurs heures
malgré l’amélioration de la discrétisation spatiale.
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1.4.2 Méthodes alternatives

1.4.2.1 PowerBalance

La méthode PWB est basée sur le formalisme de la topologie électromagnétique pour la mo-
délisation de systèmes complexes. Le problème est ainsi décomposé en sous problèmes élémen-
taires sous la forme d’un diagramme topologique et d’un graphe d’interactions. Les cavités sont
alors des volumes topologiques et les interactions sont représentées par un modèle probabiliste
dont le seul paramètre est la densité de puissance moyenne dans les différentes cavités. La mé-
thode fût popularisée par Isabelle Junqua [64] dans ses travaux de thèse pour la modélisation
de structures type multi-cavités de grandes dimensions. Les champs électromagnétiques induits
dans la cavité résultent de la superposition des modes d’une cavité de forme complexe. Pour
l’application de cette méthode, la connaissance du nombre de paramètres décrivant la struc-
ture n’est pas pertinent [57] . Ainsi, la géométrie exacte de la cavité, le nombre d’ouvertures,
leurs emplacements, la position et la géométrie des équipements sont des paramètres incon-
nus. Du fait de la complexité de la cavité et de sa géométrie surdimensionnée, le problème est
assimilé à une Chambre Réverbérante à Brassage de Modes (CRBM). Dans une CRBM, le bras-
seur permet la génération de modes aléatoires correspondant ainsi à la méconnaissance du pro-
blème électromagnétique exact. On considère alors les champs électromagnétiques dans la ca-
vité comme pseudo-homogènes et pseudo-isotropes. La notion de propagation d’onde (comme
dans les guides d’ondes) est totalement absente du formalisme. L’environnement électromagné-
tique est représenté par un modèle probabiliste permettant de quantifier les phénomènes de
transfert et de dissipation d’énergies, par les ouvertures ou entre cavités, par des densités de puis-
sances moyennes et des puissances moyennes dissipées. Ainsi, en milieu réverbérant, la méthode
est simple à utiliser puisque la densité de puissance est considérée uniforme dans la cavité. C’est
pourquoi il n’est pas nécessaire de connaître en détail la géométrie de la cavité électromagné-
tique ou des éléments qui la caractérisent.

Par conséquent, la méthode PWB est intéressante lorsqu’il s’agit de systèmes complexes (com-
me dans le cas de bâtiments domestiques) où il n’est pas nécessaire de connaitre précisément les
caractéristiques géométriques du site à analyser. On trouve dans la littérature une étude par PWB
de cavités métalliques réalistes [58] comportant ouvertures, objets diffractants, antennes et ma-
tériaux réels. L’auteur précise dès son titre qu’il s’agit d’enceintes électriquement larges, puisque
c’est l’hypothèse principale à respecter pour appliquer la technique PWB. La méthode est per-
formante et permet d’estimer l’efficacité de blindage d’une cavité électromagnétique contenant
une ouverture circulaire, un brasseur, une antenne d’émission une antenne de réception et un
objet diffractant. Cependant, ce qui représente un atout pour Hill est un inconvénient pour nos
travaux, à savoir la méconnaissance de la géométrie détaillée de la structure et par conséquent
ses grandes dimensions face à la longueur d’onde. Premièrement, le domaine d’application de la
PWB suppose que l’on soit en cavité surdimensionnée et permet de ce fait de ne calculer que la
valeur moyenne du champ, voire de l’écart type si la loi de distribution statistique du champ est
connue. Toutefois, on aura pas accès au champ local contrairement à d’autres méthodes, or, dans
nos travaux on cherche aussi à quantifier les couplages entre l’environnement électromagnétique
extérieur et une structure à protéger. Nous avons donc besoin d’évaluer directement le champ

[64] Junqua, I. « Pénétration des ondes électromagnétiques haute fréquence dans des systèmes : Analyse et évalua-
tion par l’approche Power Balance ».

[57] Hill, D. A. Electromagnetic fields in cavities.
[58] Hill, D. A. et al. « Aperture excitation of electrically large, lossy cavities ».
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électrique en un point de la cavité. Deuxièmement, les dimensions des structures étudiées dans
ces travaux sont de l’ordre de grandeur de la longueur d’onde, alors que la méthode PWB fournit
des informations statistiques sur les échanges d’énergies entre cavités surdimensionnées. Aussi,
le type de technique recherchée doit s’étendre des basses fréquences aux fréquences moyennes,
ce qui exclue l’approche PWB. D’autre part la méthode permet une caractérisation globale du
problème, or, dans l’hypothèse de l’évaluation précise du couplage avec un élément contenu
dans la cavité, la méthode pb n’est pas applicable.

1.4.2.2 Circuits PEEC

La méthode nommée en anglais PEEC est une méthode de modélisation des interconnexions,
et permet de ce fait d’analyser les caractéristiques électriques des couplages d’une structure élec-
tromagnétique. Introduits par Albert E. Ruehli [124] en 1974, les circuits PEEC sont réputés très
efficaces pour des modélisations électromagnétiques que ce soit dans le domaine temporel ou le
domaine fréquentiel [125] . La géométrie est décrite par une méthode intégrale. Chaque élément
issus de la discrétisation surfacique de la structure est représenté par un circuit électrique équi-
valent composé d’éléments passifs (résistances, inductances, capacités et mutuelles partielles).
Ces composants équivalents sont directement liés à la position physique des différentes parties
de la structure, d’où la notion d’éléments partiels [146] . Pour une étude fréquentielle, le courant
doit être uniforme. Ceci implique que chacun des éléments doit être suffisamment petit pour
satisfaire cette condition. Les principaux couplages électromagnétiques sont décrits localement
par des inductances mutuelles. Le circuit est successivement analysé au moyen d’un simulateur
électrique (de type spice). Néanmoins, il existe un logiciel très connu fondé sur la méthode PEEC
[8] : le logiciel FASTHENRY, développé aux États-Unis par le MIT (Massachussets Institute of
Technology).

La méthode a surtout un intérêt dans la simulation de systèmes complexes, puisqu’elle sim-
plifie grandement la résolution du problème et fournit une représentation électrique du com-
portement de la structure. On trouve des applications de cette technique pour la modélisation
d’enceintes de blindage [82] . Dans cet article, les auteurs proposent une hybridation de la mé-
thode PEEC avec la MoM pour calculer l’efficacité de blindage d’une enceinte fermée contenant
un PCB connecté à un câble qui traverse la paroi. Le système PCB-câble est modélisé via la mé-
thode PEEC. Le circuit équivalent obtenu est introduit dans la méthode MoM pour en améliorer
les performances. L’inconvénient principal de la méthode PEEC est que la matrice solution est
composée d’autant d’éléments que de sous-circuits nécessaires à la description surfacique de la
structure du problème. La complexité du circuit équivalent ainsi obtenu impose pour sa résolu-
tion, l’utilisation d’un logiciel ou solveur numérique, ce qui accroit les durées de simulation. Or,
nous recherchons une méthode simple et rapide, où la solution est présente dans une matrice de
petite taille, ce qui n’est pas le cas de la méthode PEEC.

[124] Ruehli, A. « Equivalent Circuit Models for Three-Dimensional Multiconductor Systems ».
[125] Ruehli, A. « PEEC method and its application in the frequency and time domain ».
[146] Teulings, W. « Prise en Compte du Câblage dans la Conception et la Simulation des Convertisseurs de Puis-

sance : Performances CEM ».
[8] Besacier, M. « Adaptation de la méthode PEEC à la représentation des structures de l’électronique de puissance ».
[82] Li, P. et al. « An Efficient Approach for Analyzing Shielding Effectiveness of Enclosure With Connected Accessory

Based on Equivalent Dipole Modeling ».
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1.4.2.3 Formalisme de Kron

Gabriel Kron développa dans les années 1930, une théorie permettant d’appliquer l’analyse
tensorielle des réseaux à la résolution des circuits électriques [74] . Olivier Maurice, a récemment
proposé d’utiliser cet outil mathématique tensoriel afin de résoudre les problèmes de CEM des
systèmes complexes [87] . Il l’appelle la méthode MKME (Modified Kron’s Method for Electroma-
gnetic compatibility). La première étape consiste en l’analyse globale du système où l’ingénieur
doit comprendre et analyser chacune des interactions possibles. Une fois que les phénomènes
liés au comportement électromagnétique du système sont identifiés, un graphe topologique met
en ordre les sous volumes et leurs connexions respectives. Ils sont ensuite représentés par des
schémas électriques équivalents où on ignore dans un premier temps les multiples interactions
entre eux. Chacun de ces schémas électriques équivalents est mis en équation par la théorie ten-
sorielle des réseaux électriques. On obtient finalement des familles de tenseurs qui sont par la
suite introduits dans un tenseur général caractérisant le système global. La résolution du sys-
tème d’équations permet alors de prédire le comportement des composants électroniques face à
une agression électromagnétique.

La méthode semble être particulièrement utile pour la résolution de grands systèmes com-
plexes puisqu’elle décrit au travers d’équations tensorielles les interactions électromagnétiques
entre chaque sous volume du système. L’adjectif « tensoriel » implique la résolution d’un système
matriciel de grande envergure et en particulier l’inversion d’une matrice de taille importante.
La méthode de Kron présente des avantages significatifs, comme sa capacité à traiter analyti-
quement des systèmes complexes. Pour notre problématique, l’idée est que la cavité peut se re-
présenter comme une succession de circuits résonants parallèles disposés en série et alimentés
par une source. L’énergie est répartie suivant les modes de cavité ou chaque mode est repré-
senté par un circuit résonant dont l’admittance est connue. Cependant la formulation ne fait
pas apparaitre l’aspect géométrique, bien qu’il soit implicitement présent grâce aux fréquences
de résonances. Les couplages avec la source sont représentés dans ce cas sous la forme de co-
efficients de couplage. Ainsi, la structure est complètement remodelée et ne représente que son
comportement électrique. Or, notre problématique met en jeu la géométrie, comme la position
des ouvertures dont l’influence n’est pas négligeable sur la répartition du champs. Il est néan-
moins possible, en combinant la méthode de Kron à une autre formulation qui tient compte
de la géométrie, de résoudre notre problématique via ce formalisme comme dans l’article de
Soeun [133] . Elle s’appuie sur un modèle circuit pour définir la structure résonante vide et établi
un graphe équivalent à la structure, et résout ensuite le système tensoriel défini. Ainsi, pour ré-
soudre le problème de la cavité électromagnétique perforée l’application du formalisme de Kron
nécessite l’utilisation d’un autre modèle. Cette méthode pourrait constituer un outil de compa-
raison intéressant pour confronter nos résultats. Cependant nous n’en feront pas usage puisque
les résultats présentés dans l’article de Soeun ne sont pas fonction de la fréquence mais fonction
de la coordonnée du point d’observation suivant la profondeur de la cavité. D’autre part, ce for-
malisme traduit le problème par une description physique et mathématique non usuelle. Il est
donc nécessaire de maitriser les fondements de la méthode afin de l’appliquer avec rigueur. La
résolution de notre problématique par ce formalisme apparaît donc fastidieuse. Ceci va à l’en-
contre de l’un de nos critère puisque le modèle doit constituer un outil simple d’utilisation et de

[74] Kron, G. Tensor analysis of networks.
[87] Maurice, O. La Compatibilité électromagnétique des systèmes complexes.
[133] Soeun, T. et al. « Analyse théorique d’une cavité avec ouverture sous un formalisme de guide d’onde sous le

modèle de Kron-Branin. »
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compréhension.

1.4.2.4 Méthodes semi-analytiques et analytiques

Les approches semi-analytiques allient à la fois des solutions analytiques partielles et un
schéma numérique complémentaire. De ce fait, elles permettent d’alléger la simulation en nom-
bre d’inconnues ce qui, par conséquent, diminue les délais de simulation. Pour qu’un tel proces-
sus soit possible, il faut être capable de résoudre une portion du système analytiquement pour
ensuite l’intégrer dans la modélisation numérique.

Par exemple, on trouve pour la caractérisation de discontinuités dans un guide la méthode
de raccordement modale, ou Mode Matching (MM) [99] . Puisque les expressions analytiques des
modes dans une structure guidante sont connues, elles constituent le point de départ de la réso-
lution. La formulation consiste alors à imposer la continuité des composantes tangentielles des
champs électromagnétiques dans les plans transverses du guide puis d’appliquer une procédure
d’orthogonalisation. On obtient alors un système d’équations linéaires en terme de coefficients
modaux. Cette technique permet entre autres l’analyse de guides d’onde en cascade de sections
et/ou tailles différentes.

Horacio A. Mendez montra dans un article publié en 1978 [95] que le calcul du SE d’une
enceinte métallique avec une ouverture excitée par une source interne peut être effectué ana-
lytiquement et pour deux cas de figures. Dans le premier cas, la cavité comporte une ouverture
électriquement petite sur l’une de ses parois. La théorie de la diffraction par les petits trous intro-
duite par Hans Albrecht Bethe en 1944 [10] durant la seconde guerre mondiale, donne le champ
équivalent rayonné par l’ouverture lorsque celle ci est remplacée par un matériau parfaitement
conducteur. Dans le deuxième cas, la cavité est assimilée à un guide d’onde court-circuité à l’une
de ses extrémités et ouvert à l’autre extrémité. L’ouverture formée a donc les mêmes dimensions
que la section du guide. Il évalue son rayonnement par un théorème d’équivalence. Pour chacun
des cas, le champ généré par la source est évalué par les fonctions de Green dyadiques en dessous
de la première fréquence de résonance de la cavité, ce qui limite la modélisation aux basses fré-
quences. Un quart de siècle plus tard, Ward Wallyn étend les travaux de H. A. Mendez aux modes
supérieurs [150] . Le champ généré par la source est calculé via les fonctions de Green dyadiques
en 3-dimensions combinées à la transformation d’Ewald pour en améliorer la convergence. La
formulation est donc semi analytique. Le guide est cette fois-ci court-circuité à chacune de ses
extrémités et comporte une ouverture sur l’une de ses faces transverses à la section. La technique
est rapide et fiable mais, malgré les importantes améliorations, il faut encore plusieurs minutes
pour obtenir un résultat en large bande de fréquence. Dans les deux cas, la source électromagné-
tique se trouve dans l’enceinte de blindage et l’ouverture est représentée comme une disconti-
nuité à travers laquelle s’échappe une partie du champ électromagnétique.

Pour la prédiction d’efficacité de blindage d’une cavité excitée par une agression externe,
Cheng et Liang [22] ont combiné une application du théorème d’équivalence [128] et l’utilisa-

[99] Ney, M. « Simulation électromagnétique - Modèles et optimisation ».
[95] Mendez, H. A. « Shielding theory of enclosures with apertures ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
[150] Wallyn, W. et al. « Fast shielding effectiveness prediction for realistic rectangular enclosures ».
[22] Chang-Hong Liang et al. « EM fields coupled into a cavity with a slot-aperture under resonant conditions ».
[128] Schelkunoff, S. A. « Some Equivalence Theorems of EMs and Their Application to Radiation Problems ».
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tion d’une version simplifiée de la méthode des moments [55] . Cette écriture permet une nette
amélioration des temps de simulation sans perdre en précision. Elle est d’autre part facilement
transposable pour l’étude d’ouvertures multiples. Une autre approche a été proposée par Edrisi
[40] où la structure de blindage protège un objet diffractant. Le problème est séparé en deux
sous problèmes : d’abord l’extérieur contenant l’onde incidente et la cavité vide, puis l’intérieur
où la source est représentée par le rayonnement de dipoles équivalents comme le suggère H.
A. Bethe [10] . La solution est ensuite déterminée par une méthode FEM. Malgré ces améliora-
tions, ces différentes techniques, à savoir le modèle de Cheng et Liang et le modèle d’Edrisi sont
avant tout une combinaison numérique-analytique et présentent les mêmes inconvénients que
les méthodes numériques en terme de durée de simulation. Finalement, il s’agit ici de techniques
d’hybridation mêlant méthodes numériques et formulations analytiques.

D’autre part, il existe des formules empiriques analytiques permettant le calcul de SE dans le
cas canonique d’une ou plusieurs ouvertures sur un plan métallique infini introduites par Henry
W. Ott dans son ouvrage [106] . Il est important de les rappeler puisqu’elles ont été pendant des
années la base de calcul de SE d’ouvertures. Dans le cas de fentes minces,

SE = 20log
λ

2l
(1.15)

où l est la plus grande dimension de l’ouverture et λ la longueur d’onde. Dans le cas de n petites
ouvertures de mêmes dimensions l et électriquement proches (l’espacement est <<λ), on a [19] ,

SE = 20log
λ

2l
−20log

p
n (1.16)

Ces deux types d’ouvertures, à savoir les fentes minces et les grilles de petites ouvertures n’ont
pas le même impact sur les lignes de courant à la surface du conducteur. Si sa plus grande lon-
gueur l est perpendiculaire aux lignes de courants, la fente mince impose aux courants de la
contourner sur sa longueur, et réduit ainsi l’efficacité de blindage. Dans le cas de grilles formées
par de petites ouvertures, le courant pourra se frayer un chemin entre ces ouvertures. La fuite
sera alors due au nombre n d’ouvertures et produit ainsi moins de pertes qu’une large ouverture
de même surface.

Récemment Solin [136] a proposé une approche entièrement analytique étendant les travaux
de Collin [30] aux modes résonants des hautes fréquences. La formulation de Collin, qui com-
bine la théorie de Bethe et l’expansion modale des composantes du champ électrique dans la
cavité, à savoir une triple somme sur les triplets m,n, p caractéristiques des modes de résonance,
par les fonctions de Green dyadiques, n’est valable qu’aux alentours de la fréquence fondamen-
tale de l’enceinte TE101 (si a > b, cf schéma Figure 1.6). Cette restriction ne permet pas d’analyser
le comportement de la cavité élctromagnétique perforée en hautes fréquences où les résonances
du caisson sont de plus en plus nombreuses. C’est pourquoi Solin a proposé d’étendre ces tra-

[55] Harrington, R. et al. « A generalized network formulation for aperture problems ».
[40] Edrisi, M. et al. « Simple Methodology for Electric and Magnetic Shielding Effectiveness Computation of Enclo-

sures for Electromagnetic Compatibility use ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
[106] Ott, H. W. Noise reduction techniques in electronic systems.
[19] Celozzi, S. et al. Electromagnetic shielding.
[136] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With a Small Aperture ».
[30] Collin, R. E. Field theory of guided waves.
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vaux aux fréquences plus élevées, en intégrant de ce fait la prise en compte des modes supérieurs.
La proposition de Solin débute par le calcul du champ produit par deux dipoles proches de la pa-
roi d’une cavité sans aucune discontinuité 7. Le champ est exprimé sous la forme d’une double
somme des modes du guide d’onde à section rectangulaire. Il ajoute ensuite le champ extérieur
au champ rayonné par les dipôles pour retrouver le champ incident, ce qui lui permet d’établir
un système d’équations linéaires dont la principale inconnue est le champ électrique en un point
donné de la cavité. Il résout analytiquement le système et retrouve ainsi le SE de la structure. La
formulation est rigoureuse et donc naturellement précise et rapide. Cependant, la méthodologie
employée est relativement compliquée et nécessite une compréhension approfondie pour l’em-
ployer correctement et l’appliquer à une configuration différente. En effet, l’introduction d’ouver-
tures multiples dans le modèle nécessiterait une nouvelle démonstration. Son approche traduit
le comportement de la cavité par une description purement mathématique dont la représenta-
tion schématique n’est pas explicite. Ainsi, bien que très rigoureuse, la formulation proposée par
Solin ne respecte pas le critère de simplicité que nous nous somme fixés. Néanmoins, elle fait
partie des approches capables de modéliser des ouvertures de type fentes minces [134] . Il ajoute
également dans sa formule les pertes liées aux matériaux réalistes [137] et les ouvertures char-
gées bornées par des joints conducteurs [135] .

1.4.3 Conclusion

Aucune de ces méthodes, qu’elles soient numériques, alternatives ou bien semi-analytiques
ne respecte l’ensemble des critères que nous nous sommes fixés.

Les méthodes numériques sont trop coûteuses en temps de calcul malgré les techniques
disponibles pour réduire ces coûts. La simulation d’une configuration de cavité électromagné-
tique munie d’une ou plusieurs ouvertures agressée par un rayonnement extérieur, peut durer de
quelques minutes à plusieurs heures. Pour chaque configuration (différentes position des ouver-
tures, forme taille et nombre d’ouvertures), il est nécessaire de relancer le calcul, ce qui implique
pour plusieurs configurations des temps de calcul particulièrement longs. Dans le cas de notre
problématique, le comportement résonant des cavités électromagnétiques implique générale-
ment un processus de calcul de plusieurs minutes. Ainsi, les différentes améliorations appor-
tées aux approches numériques (pertes simulées, extrapolation, hybridation) restent limitées en
termes d’applications, et en particulier pour notre problématique.

Pour les méthodes alternatives, semi-analytiques et analytiques, la conclusion est similaire.
La plupart des méthodes connues ne respectent pas la totalité des critères, et plus particulière-
ment un des critères principaux, à savoir la rapidité qu’il faut bien sur considérer en corrélation
avec la précision de la méthode. Nous nous sommes donc tournés vers un autre type d’approche,
les approches analytiques de type circuit basés sur la théorie des lignes de transmissions, ap-
pelées modèles ILCM. De façon générales les approches analytiques présentent l’avantage de
fournir des résultats rapidement, et dans le cas des modèles ILCM avec précision. Bien sur, le
domaine de validité de la méthode est borné par des limitations. Nous n’en ferons pas la liste

7. Une cavité parfaite aux parois parfaitement conductrice sans fuites ni ouvertures
[134] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With an Electrically Large Aperture ».
[137] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With an Aperture and Lossy Walls ».
[135] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Cavity Sealed by a Plate Backed With a Conductive Elastomer ».
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dans ce chapitre mais un peu plus loin dans ce manuscrit. Toutefois, nous verrons par la suite
que celles ci n’entravent pas les critères énoncés dans la problématique. Par conséquent, le para-
graphe suivant détaille l’état de l’art des approches analytiques de types circuits, et en particulier
ici, les modèles ILCM.

1.5 Approches analytiques de type circuit

1.5.1 Modèles ILCM « Intermediate Level Circuit Model »

L’idée principale est de remplacer le dispositif électromagnétique par un circuit électrique
équivalent dont le comportement est fidèle à celui de la structure sur la bande de fréquences
considérée, allant icic ces basses fréquences aux fréquences moyennes. Les phénomènes électro-
magnétiques sont des échanges et des stockages d’énergies électrique et magnétique. Par consé-
quent, la représentation en éléments passifs tels que condensateur, inductance, ou résistance est
tout à fait justifiée. La cavité électromagnétique peut alors être vue sous son aspect purement
électrique, comme avec le formalisme de Kron, tout en conservant une notion géométrique. La
représentation des modes dans une cavité peut être assimilée aux modes de propagations d’un
guide fermé par des parois métalliques (nous en verrons les raisons au chapitre 2). Dans ce cas,
on adopte un formalisme type lignes de transmissions qui traduira le processus de propagation,
d’où son appellation ILCM. L’approche est aussi couramment nommée modèle circuit. En toute
rigueur, cette seule appellation n’est pas suffisante pour discuter des modèles ILCM. Dans l’en-
semble de ce manuscrit, la méthode est appelée indistinctement ILCM ou approche circuit et
bien que ce soit finalement un abus de langage, il est bel et bien question à chaque fois d’une
approche ILCM.

Contrairement à la méthode PEEC, le circuit équivalent obtenu est simple et chaque interac-
tion est modélisée par un seul (voire deux) élément(s) électrique(s). Le schéma équivalent décrit
alors les calculs à effectuer pour résoudre le problème électromagnétique. La méthode tire avan-
tage de la TLT et de la configuration. Ainsi, la résolution du problème d’origine complexe est très
rapide. On note des temps de simulation pur une configuration donnée rarement atteints par les
méthodes alternatives, à savoir de l’ordre de la seconde.

1.5.2 Etat de l’art

Il y a une vingtaine d’années, le premier modèle circuit visant à solutionner la problématique
d’une cavité munie d’ouverture agressée par une source externe est publié. L’approche est simple,
rapide et reproduit presque parfaitement le comportement physique du système dans les condi-
tions énoncées. Face aux méthodes numériques et autre méthodes alternatives, elle présente cer-
tains avantages non négligeables 8, comme par exemple la rapidité du calcul ou encore la préci-
sion du résultat obtenu, et elle suscite alors l’intérêt de nombreux chercheurs. C’est l’avènement
des modèles circuits. Nous ne ferons pas ici la liste exhaustive des modèles ILCM développés de-
puis leur création, le nombre d’améliorations éprouvées se révélant trop important. Néanmoins,
les techniques les plus notables sont présentées ici.

8. Comme pour les limitations des modèles ILCM, nous discuterons des avantages de ces méthodes tout au long de
ce manuscrit, c’est pourquoi nous n’en faisons pas la liste ici.
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Tout commence en 1996, le chercheur Martin Paul Robinson et son équipe proposent un mo-
dèle circuit [123] permettant le calcul analytique de l’efficacité de blindage d’une cavité EM dont
la paroi frontale contient une ouverture de type fente mince. La structure du problème est alors
entièrement modélisée par un circuit équivalent, où la cavité rectangulaire est assimilée à un
guide d’onde monomode, comme dans [95] . La formulation du problème, bien que novatrice
est très limitée en terme géométrique. D’abord, la position de l’ouverture est fixée au centre de la
paroi concernée. Ensuite, le point d’observation est également centré sur la section du guide, lais-
sant la main uniquement sur la coordonnée spatiale dans l’axe de propagation. Enfin, le modèle
ne considère que le premier mode de propagation du guide, et n’admet alors de solution qu’aux
alentours de la première fréquence de coupure. Puisque la cavité est assimilée à un guide d’onde,
on parle bien de fréquence de coupure, qui correspond effectivement à plusieurs fréquences de
résonance 9. La formulation de Robinson est donc capable de prédire les premières fréquences de
résonances de la cavité ainsi que celle correspondant au mode de propagation fondamental du
guide (s’il s’agit du mode TE10, son modèle pourra prédire toutes les fréquences de résonances
TE10p ). En conséquence, le modèle de Robinson incita de nombreux chercheurs à s’intéresser
aux modèles ILCM pour en améliorer les applications. Turner propose une première améliora-
tion dans son article [148] . Il montre que la modélisation d’une ouverture circulaire peut être ap-
proximée par la modélisation d’une ouverture carrée de même surface. Robinson s’appuiera sur
les travaux de Turner deux années plus tard [122] . Il ajoute également à son modèle la possibilité
de traiter des grilles de ventilations comptant n ouvertures identiques. Il introduit également un
facteur correctif au niveau de la constante de propagation et de l’impédance caractéristique de la
ligne équivalente, modélisant ainsi les pertes électromagnétiques dues aux éventuels appareils et
éléments électriques contenus dans la cavité, qu’il considère uniformément répartis dans toute
l’enceinte de blindage.

Au début des années 2000, Renzo Azaro propose deux articles permettant de lever certaines
limitations, comme l’incidence de l’onde plane perturbatrice [4] et la possibilité de calculer le
champ électrique dans l’ouverture par une technique d’expansion modale [149] . En 2002, Flin-
toft fait l’analyse d’un guide à section circulaire [43, 42] modélisant ainsi un missile GENEC, en
combinant résultats numériques et approche circuit. D’autre part, certains couplages comme
sur PCB, stripline, ou encore monopole [68, 72, 32, 73] sont représentés par l’intermédiaire de
générateurs de tensions et courants. Cependant, les objets doivent être petits et produire une
rétroaction négligeable pour ne pas perturber la répartition des modes de la cavité. Sur la base
du modèle de Robinson, Konefal propose de modéliser l’ouverture comme l’impédance d’une

[123] Robinson, M. P. et al. « SE of a rectangular enclosure with a rectangular aperture ».
[95] Mendez, H. A. « Shielding theory of enclosures with apertures ».

9. Cette corrélation entre le guide et la cavité est discutée entre autre au deuxième chapitre.
[148] Turner, J. D. et al. « Characterisation of the SE of equipment cabinets containing Apertures ».
[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
[4] Azaro, R. et al. « Evaluation of the effects of an external incident electromagnetic wave on metallic enclosures with

rectangular apertures ».
[149] Van Bladel, J. Electromagnetic fields.
[43, 42] Flintoft, I. et al., Flintoft, I. « Fast and accurate intermediate-level modelling approach for EMC analysis of

enclosures », « A fast and accurate intermediate level modelling approach for electromagnetic compatibility analysis of
enclosures ».

[68, 72, 32, 73] Konefal, T. et al., Konefal, T. et al., Dawson, J. F. et al., Konefal, T. et al. « Electromagnetic field predic-
tions inside screened enclosures containing radiators », « Electromagnetic fields produced by PCB stripline and micros-
trip inside a screened rectangular enclosure », « Intermediate level tools for Emissions and Immunity », « Electromagnetic
coupling between wires inside a rectangular cavity using multiple-mode-analogous-transmission-line circuit theory ».
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fenêtre (ou diaphragme) capacitif [69] . Dans ces conditions, l’ouverture est assimilable à une an-
tenne et résonne lorsque sa longueur atteint un nombre entier de longueur d’ondes. Cependant,
suivant cette formulation, l’ouverture est aussi longue que la section transverse de la cavité et on
comprend facilement que le modèle se limite à un seul type d’ouverture dont la longueur doit
respecter les dimensions des fentes minces.

Il faudra attendre 2005 pour apprécier l’apport du modèle de Konefal [71] , dont la formula-
tion repose sur une approche multimodale et accède ainsi à des fréquences d’analyse bien plus
élevées. Son approche tient compte de la résonance des ouvertures dont le ratio largeur sur lon-
gueur est inférieur à 12%. Dans un autre papier [70] , il aborde par une approche similaire à celle
proposée en 2005, la modélisation d’ouvertures chargées ou non bornées par des joints conduc-
teurs. Jusqu’ici, à l’exception des travaux de Flintoft, les enceintes représentées sont à section
rectangulaire. Dans [24] , un autre modèle simplifié de missile est présenté. Ils prouvent que la
cavité, ici circulaire, peut être assimilée à une cavité de même surface dont la section transverse
est carrée, si les modes fondamentaux de chacune des enceintes sont identiques. Par la suite, bien
d’autres modèles se sont succédés, visant à améliorer et/ou simplifier la formulation d’origine.

Concernant la modélisation des ouvertures multiples, on trouve un certain nombre de tech-
niques pour la prise en compte analytique du couplage entre ouvertures [37, 39] par l’utilisa-
tion d’une admittance équivalente. D’autres formulations, pour lesquelles des phénomènes phy-
siques et/ou des paramètres géométriques influents liés aux ouvertures multiples ne sont plus
négligés, font appels aux méthodes numériques [121] ou au calcul du coefficient de transmis-
sion [101] . Pour la modélisation de fentes minces, on trouve dans [100] un nouveau moyen d’in-
tégrer l’ouverture, son couplage avec le reste du système et son comportement par un circuit
équivalent d’admittances en série. D’autre part, grâce aux travaux de Mao [85] , de Shim [129] ,
de Hao [51] ou encore de Shourvarzi [132] , on peut placer des ouvertures sur plusieurs parois de
la structure rectangulaire. Jusque là parfaitement conductrices et sans épaisseur (ou d’épaisseur
suffisamment faible pour ne pas impacter l’analyse), les parois de l’enceinte caractérisant les li-
mites géométriques de la structure peuvent avoir une certaine influence sur la détermination du

[69] Konefal, T. et al. « Improved aperture model for shielding prediction ».
[71] Konefal, T. et al. « A Fast Multiple Mode Intermediate Level Circuit Model for the Prediction of Shielding Effecti-

veness of a Rectangular Box Containing a Rectangular Aperture ».
[70] Konefal, T. et al. « A Fast Circuit Model Description of the Shielding Effectiveness of a Box With Imperfect Gaskets

or Apertures Covered by Thin Resistive Sheet Coatings ».
[24] Chirwa, L. C. et al. « An Investigation on ILCMS for Coupling of Fields Into a Generic Missile Body through

Apertures ».
[37, 39] Dehkhoda, P. et al., Dehkhoda, P. et al. « An Efficient and Reliable Shielding Effectiveness Evaluation of a

Rectangular Enclosure With Numerous Apertures », « Fast calculation of the shielding effectiveness for a rectangular en-
closure of finite wall thickness and with numerous small apertures ».

[121] Ren, D. et al. « A Fast Calculation Approach for the SE of an Enclosure With Numerous Small Apertures ».
[101] Nie, B.-L. et al. « An Improved Circuital Method for the Prediction of Shielding Effectiveness of an Enclosure

With Apertures Excited by a Plane Wave ».
[100] Nie, B.-L. et al. « An Efficient and Reliable Circuit Model for the SE Prediction of an Enclosure With an Aperture ».
[85] Mao, X. et al. « An improved model of Robinson equivalent circuit analytical model ».
[129] Shim, J. et al. « Circuital Modeling and Measurement of Shielding Effectiveness Against Oblique Incident Plane

Wave on Apertures in Multiple Sides of Rectangular Enclosure ».
[51] Hao, C. et al. « Simplified Model of SE of a Cavity with Apertures on Different Sides ».
[132] Shourvarzi, A. et al. « Using Aperture Impedance for Shielding Effectiveness Estimation of a Metallic Enclosure

With Multiple Apertures on Different Walls Considering Higher Order Modes ».
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SE que ce soit en terme de matériau [109] ou bien en terme d’épaisseur [103] . Ce dernier consi-
dère l’ouverture comme une section de guide dont la longueur équivaut à celle de l’épaisseur. Le
couplage entre l’ouverture et le guide se fait alors naturellement par la combinaison des modes
des deux guides en cascade.

Ce n’est qu’en 2016 que Ming Chu Yin [155] développe un modèle ILCM convivial et rapide.
Celui-ci permet non seulement d’intégrer les modes supérieurs du guide dans la formulation
mais également les ouvertures multiples, quel que soit leur agencement géométrique sur la paroi
frontale. Il modélise le couplage à travers l’ouverture par un coefficient linéaire qui tient compte
de la forme de l’onde à l’intérieur du guide et de la position du centre de l’ouverture. Comme
la plupart des approches, il est basé sur le modèle de Robinson et est ainsi relativement simple
d’utilisation et de compréhension.

Un autre modèle remarquable développé récemment est celui de Shourvarzi [130] . Sa for-
mulation de SE combine la mesure du coefficient de réflexion S11 et le modèle analytique de
Robinson. Il obtient ainsi le SE de la cavité en fonction du paramètre S et forme ainsi une nou-
velle méthode pour la mesure de SE. Puisque l’impédance de l’ouverture est calculée en fonction
du S11 mesuré, il n’a besoin que de ce paramètre S (et de la tension d’excitation) pour caracté-
riser la cavité via le modèle circuit. Sa technique trouve ses application seulement dans l’expé-
rimentation car elle permet le calcul du SE sans avoir à connaitre l’intégralité des paramètres
caractéristiques de chaque appareil de mesure (comme les antennes). D’autre part, dans [131] , il
prouve l’efficacité de sa méthode pour la modélisation d’ouvertures de forme géométrique com-
plexe (l’ouverture représentée dans cet article est triangulaire). C’est également ce que propose
HongYi dans [59] où l’ouverture est vue comme une série de lignes de transmission. De cette ma-
nière, les courbures de l’ouverture sont appréhendées par un schéma en escalier plus ou moins
fin selon la complexité de sa forme. Il applique son algorithme à la modélisation d’une ouverture
de forme répandue, les ellipses. Le modèle qu’il propose n’est cependant valable qu’aux alen-
tours de la première fréquence de résonance de la cavité.

On se rends compte ici que les modèles circuits sont particulièrement utiles à la modélisa-
tion de cavité perforées. La plupart des modèles décrits ici donnent non seulement des résultats
cohérents et fidèles en peu de temps mais les formulation sont également souvent relativement
simples et souples.

1.5.3 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les différents outils disponibles pour la résolution de
notre problématique. Le modèle doit remplir des critères spécifiques, à savoir, la rapidité et la
précision du calcul de l’efficacité de blindage et des champs électromagnétiques en un point
de l’espace de la cavité sur une large plage fréquentielle, mais également la simplicité d’implé-
mentation de la méthode pour permettre l’étude de différentes configurations. On dresse dans le

[109] Pedram, M. et al. « Shielding Effectiveness of a Lossy Metallic Enclosure ».
[103] Nie, B.-L. et al. « An Improved Thickness Correction Method of Analytical Formulations for SE Prediction ».
[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances

of an Enclosure With Apertures ».
[130] Shourvarzi, A. et al. « SE Estimation of a Metallic Enclosure With an Aperture Using S-Parameter Analysis ».
[131] Shourvarzi, A. et al. « SE estimation of an enclosure with an arbitrary shape aperture ».
[59] HongYi, L. et al. « Analytically calculate SE of enclosure with horizontal curved edges aperture ».
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tableau récapitulatif ci-dessous un bilan de l’étude précédente.

Rapidité Précision Plage Simplicité SE(r) Champs Modèle

freq. méthode EM ouverture

DF - + + + + + + + + + oui

TLM - + + + + - + + + + oui

VF - + + + + - - + + + + oui

FIT - + + + + - - + + + + oui

FEM/BEM - + + + + - - + + + + oui

MoM - ++ - - + + + + oui

PWB + + + + - + - - - - non

PEEC + + + + + + + + + + oui

Kron + + + + + + - - + + + + oui

Mendez-Wallyn + + + - + + + + oui

Solin + + + + + - - + + + + oui

ILCM + + + + + + + + + + + + oui

TABLE 1.1 – Tableau comparatif des méthodes disponibles
- - : très faible ; - : faible ; + : fort ; ++ : très fort

La précision du calcul des méthodes numériques impose des temps de calcul relativement
importants, qui peuvent être fortement réduits par application de techniques en post traitement,
comme la méthode des pertes simulées ou bien la méthode d’extrapolation. Un autre moyen
pour réduire ces coûts est la combinaison de méthodes numériques, que l’on appelle hybrida-
tion de méthodes. Ces améliorations, permettent aux utilisateurs de passer de quelques heures
de simulations à quelques minutes. Bien que le gain de temps soit impressionnant, il n’est pas
suffisant. Le modèle que nous recherchons doit être capable de fournir des résultats précis en
quelques secondes. Cette caractéristique est l’une des plus importantes puisque la vocation de
ce modèle est d’être utile aux concepteurs CEM de boîtiers de blindage afin de permettre des
études paramétriques du comportement de ces boîtiers pour en optimiser la construction. On
comprend alors qu’une simulation qui dure quelques minutes répétée plus de mille voir dix mille
fois n’a pas le même coût qu’une simulation qui dure quelques secondes. D’autre part, chaque
méthode numérique possède son propre formalisme, plus ou moins complexe selon ses capa-
cités. En terme de simplicité, seule la méthode des différences finies répond partiellement à ce
critère de sélection. Les méthodes numériques ne sont donc pas retenues pour la modélisation
de notre problématique.

Les méthodes alternatives, comme la Power Balance, les circuits PEEC ou encore le forma-
lisme de Kron offrent des possibilités bien plus intéressantes et sont potentiellement plus aptes à
satisfaire nos objectifs. La PWB possède de nombreuses qualités, comme par exemple la rapidité
et la précision. Cependant, nous avons besoin du champ électromagnétique et/ou de l’effica-
cité de blindage en un point spécifique de l’espace de la cavité. L’approche retenue doit aussi
permettre l’évaluation précise du couplage entre un élément contenu dans la cavité et la source
externe. Or, la méthode PWB suppose que l’on est en cavités surdimensionnés et fournit donc
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l’efficacité de blindage de la structure en terme de valeurs moyennes. Le système est résolu dans
sa globalité sans se soucier de la géométrie de la structure du problème. Les circuits PEEC pos-
sèdent des caractéristiques intéressantes et remplissent à la fois notre critère de précision et de
calcul d’efficacité de blindage sur une large bande de fréquence. Néanmoins, le circuit équivalent
au problème est relativement complexe. Sa résolution passe par l’utilisation d’un simulateur nu-
mérique puisque le nombre d’inconnues est aussi grand qu’il faut de circuits équivalents pour
décrire la structure et les interconnexions. Ainsi, en terme de rapidité et de simplicité, la mé-
thode des circuits PEEC ne constitue pas une approche adéquate pour notre étude. Quant au
formalisme de Kron, c’est la difficulté de transposition du formalisme qui nous pousse à ne pas
retenir cette technique. Le problème est totalement décrit par un réseau de circuits Kron-Branin,
bouleversant toutes les notations et représentations connues du problème d’origine. Ainsi, bien
que cette méthode soit particulièrement intéressante, la complexité de la formulation va à l’en-
contre d’un de notre critère se simplicité de la méthode. Ainsi, nous ne retiendrons aucune de
ces méthodes alternatives pour nos travaux.

Parmi les méthodes semi-analytiques et analytiques, on retrouve en particulier les méthodes
de Mendez-Wallyn et de Solin. L’approche de Mendez-Wallyn combine des solutions analytiques
et une méthode numérique pour l’évaluation du SE dans un guide ou une cavité excitée par une
source interne, or nous nous intéressons à la pénétration d’une perturbation externe à la cavité.
Une inversion du problème pourrait être envisagée mais la formulation deviendrait trop com-
plexe pour répondre à notre critère de simplicité. Le modèle de Solin est quant à lui purement
mathématique et donc totalement analytique. Pour cette raison, le modèle peut fournir une solu-
tion précise en quelques secondes. Pour cette même raison, et surtout concernant l’aspect pure-
ment mathématique, la formulation est loin d’être simple. La technique, comme le formalisme de
Kron, est seulement décrite par son comportement électrique. Ici, la géométrie est directement
prise en compte mais aucune représentation équivalente ne permet d’expliquer le long chemin
calculatoire permettant d’aboutir à la solution, chemin qui sera différent selon la configuration
du problème. Le modèle que nous recherchons doit être souple et donc facilement implémen-
table. Ainsi, malgré la grande précision de la formulation, nous ne pouvons pas retenir le modèle
de Solin. La dernière technique analytique disponible répond quant à elle à tous nos critères. Les
modèles ILCM possèdent les caractéristiques adéquates pour le calcul rapide, précis et simple du
SE d’une cavité perforée en hautes fréquences.

La plupart des modèles ILCM reposent sur celui de Robinson, pionnier de la formulation. Ils
présentent de ce fait les mêmes limitations en terme de largeur de bande en fréquence (liée à
l’approche monomodale). On remarque qu’au fil des années, les chercheurs de la communauté
CEM n’ont cessé de chercher le moyen d’apporter des améliorations au circuit équivalent d’ori-
gine. D’un autre point de vue, la plupart des cavités électromagnétiques analysées sont vides de
tout équipement et généralement parfaitement conductrices à l’exception de quelques proposi-
tions. Il s’agit alors ici à partir des modèles ILCM les plus importants d’apporter à notre tour une
contribution et d’effacer au mieux les limitations de ces modèles. Nos travaux porterons alors
sur la quantification du couplage entre l’agression extérieure et un équipement filaire victime, ou
bien le rôle des matériaux par la prise en compte des pertes électriques ou encore l’impact de la
géométrie des ouvertures. Par ailleurs, les modèles ILCM ne permettent pas en l’état de retrouver
directement le champ électromagnétique. Il est cependant possible de reformuler la proposition
mathématique afin d’accéder au champ local, c’est pourquoi dans la colonne "champs EM" la
méthode est considérée capable de fournir cette observable. Par conséquent, la première amé-
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lioration que nous proposons est la reformulation d’un modèle connu afin d’accéder simplement
et directement à cette grandeur en tout point de l’espace de la cavité électromagnétique. La dé-
monstration mathématique est disponible à la fin du second chapitre.

Concernant la plage fréquentielle de travail, quelques précisions sont nécessaires. Les mo-
dèles simplifiés, comme tous les modèles, comportent des restrictions. Ici, la limitation la plus
importante touche la fréquence de travail maximale et donc la longueur d’onde de travail la plus
faible. Les dimensions de la cavité sont de l’ordre de grandeur de cette longueur d’onde. Dans
ces conditions, l’énergie dans la cavité s’amplifie davantage et les fréquences de résonance se
rapprochent. D’autre part, les dimensions de l’ouverture sont choisies électriquement petites
devant la longueur d’onde. L’ouverture constitue un élément perturbateur du fait de ses pro-
priétés diffractantes. La fuite créée par une ouverture (quel que soit sa forme) s’amplifie avec la
fréquence, car elle est liée aux dimensions de l’orifice par rapport à la longueur d’onde radioélec-
trique du champ. Si sa plus grande dimension atteint λ/2 de la fréquence perturbatrice, l’ouver-
ture se comporte à peu près comme une antenne parfaite et rayonne toute l’énergie du champ
incident. On dit dans ce cas que l’ouverture résonne et possède une impédance de rayonnement
qui passe par zéro toutes les demi longueur d’ondes. Quelle que soit sa forme ou bien sa taille,
la présence de l’ouverture modifie le comportement général de l’enceinte et affaiblit le blindage.
On va chercher dans ces travaux à modéliser un grand nombre de configurations. Ceci permet-
tra au concepteur CEM d’optimiser par exemple la position et la taille des ouvertures pour que
le blindage soit le plus performant possible, ou simplement de caractériser l’impact d’une ou-
verture non intentionnelle sur la distribution du champ. La plage fréquentielle choisie est donc
tributaire des dimensions de la cavité et de ses ouvertures. Puisque le comportement de l’ouver-
ture se complexifie avec la fréquence, il est souvent très difficile de la modéliser correctement,
la fréquence maximale est donc limitée par les dimensions de cette ouverture, nous verrons en
particulier qu’il s’agit de la longueur. Ici, la longueur d’onde la plus faible, correspondant à la plus
grande fréquence, est choisie en fonction de la longueur de l’ouverture.

Les approches de type circuit, comme les modèles ILCM, sont basées sur la théorie des lignes
de transmission. On propose de rappeler, dans le chapitre suivant, les principes et fondements
physiques de cette technique analytique, dont l’efficacité a largement été prouvée depuis plus de
20 ans.



CHAPITRE 2

Modèle analytique ILCM de type circuit pour la
modélisation de cavités électromagnétiques

Les modèles ILCM dits « modèles circuits » sont fondamentalement basés sur des analogies
avec des circuits électriques en raison du comportement des éléments qui composent la struc-
ture. Le problème est alors représenté par un circuit électrique composé d’éléments passifs, d’élé-
ments actifs et de lignes de transmissions.

Nous décrivons dans ce chapitre les principes physiques des approches ILCM. Ensuite, nous
nous intéressons à deux modèles particuliers, le modèle de Robinson [123] qui constitue le mo-
dèle d’origine et une amélioration relativement complète et performante de ce dernier.
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2.1 Principe général des approches circuit

Cette section est consacrée à la description théorique des approches de type circuit, que l’on
appelle aussi modèles ILCM. Afin de comprendre au mieux le fonctionnement de ces modèles,
nous décrivons ici le comportement physique de la structure et le comportement des éléments
qui la composent. Le premier paragraphe rappelle le fonctionnement modal d’une cavité élec-
tromagnétique. Dans un second paragraphe, on montre, d’un point de vue mathématique et
physique que la cavité peut être construite au moyen d’une longueur de guide d’onde creux,
fermé par des plaques métalliques. On rappelle, dans le troisième paragraphe, les propriétés phy-
siques des guides d’ondes, posant de ce fait les notations employées dans le reste de ce manuscrit.
Le quatrième paragraphe présente l’analogie qui existe entre les guides d’ondes et les lignes de
transmissions. Les deux paragraphes suivants sont respectivement consacrés à la modélisation
des ouvertures et leur comportement face à une agression électromagnétique, et la modélisation
de la source de perturbation.

2.1.1 Théorie modale d’une cavité électromagnétique

Une cavité électromagnétique est une enceinte de forme généralement parallélépipédique 1

délimitée par des parois conductrices. Pour des raisons pratiques, on s’interesse ici au cas ca-
nonique d’une cavité sans pertes constituée d’un matériau parfaitement conducteur. Le milieu
interne est le vide de permittivité électrique ε0 et de perméabilité magnétique µ0. La structure de
la cavité est illustrée dans un repère cartésien (0, x, y, z) figure 2.1. Ses dimensions sont égales à
a ×b ×d respectivement suivant les axes x, y et z.

FIGURE 2.1 – Configuration de la cavité électromagnétique

Lorsque la cavité est excitée par une onde électromagnétique, des champs sont générés et vé-
rifient l’équation de Helmholtz ∆Ψ+k2Ψ= 0, oùΨ représente indépendamment le champ élec-
trique E ou le champ magnétique H. Les solutions de cette équation sont appelées les fonctions
propres et dépendent des valeurs propres −k2. Ces valeurs propres sont définies par le nombre
d’onde k =ω/c et dépendent de la pulsation ω et de la vitesse de propagation des ondes électro-
magnétique dans le milieu notée c. Dans l’air, assimilé au vide, à savoir en l’absence de charges
et de courant, elle est égale à la célérité 2 de la lumière par la relation, c = 1/

p
µ0ε0 ' 3×108 m/s.

1. On peut rencontrer d’autres formes canoniques de cavités à savoir cylindriques ou elliptiques, pour modéliser par
exemple des missiles ou bien des satellites, mais aussi de formes bien plus complexes.

2. On parle de célérité ou encore de vitesse de propagation lorsqu’il y a propagation d’une onde. Le terme vitesse
employé seul est utilisé lorsqu’il y a déplacement de matière. La célérité correspond donc à la vitesse de propagation de
l’information transportée par le signal.
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Les champs générés par la source subissent de multiples réflexions compte tenu du fait que les
parois de la cavité sont conductrices. Pour un métal parfait, les conditions aux limites sur les pa-
rois imposent un champ électrique tangentiel nul, Et = 0 et un champ magnétique normal nul,
Hn = 0. De ce fait, la cavité électromagnétique est un système dit résonant. Il existe donc dans
la cavité une infinité de solutions appelés modes de résonances qui correspondent à une distri-
bution particulière du champ électromagnétique dans la cavité. Les solutions sont caractérisées
par un triplet (m,n, p) et dépendent directement des dimensions de la cavité électromagnétique.
Elles sont définies par le nombre d’onde de résonance,

kmnp =
√(m
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)2
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d

)2
avec (m,n, p) ∈N3 (2.1)

Puisque le nombre d’onde est lié à la fréquence par la relation k = 2π f /c, chaque mode n’existe
que pour une fréquence unique appelée fréquence de résonance,
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Le premier mode de résonance de la cavité électromagnétique est appelé mode fondamental et
correspond à la pulsation la plus faible.

Il est possible de construire une cavité électromagnétique à partir d’une section de guide
d’onde rectangulaire creux fermée par des parois métalliques [110] , considérées parfaitement
conductrices dans le cas sans pertes. La distribution des champs dans la cavité peut donc être
déterminée au moyen de résultats obtenus pour les guides d’ondes.

2.1.2 Cavité en guide d’ondes métallique

La géométrie de la cavité consiste en une longueur d de guide d’onde rectangulaire creux,
contenant de l’air, fermé par deux plaques métalliques conductrices. On dit que le guide est

FIGURE 2.2 – Cavité formée par un guide d’onde
métallique creux terminé par des parois métalliques.

court-circuité à ses extrémités, à savoir en
z = 0 et z = d (voir figure 2.2). Le guide
d’ondes métallique est une structure de
guidage à un conducteur en forme de tube
de section généralement rectangulaire ou
circulaire. Tout comme la cavité électro-
magnétique c’est un problème aux valeurs
propres qui admet plusieurs solutions dif-
férentes appelés modes de propagation.
Chaque mode possède une fréquence de
coupure unique à partir de laquelle le
mode qui lui est associé se propage. Ainsi,
ce sont deux problèmes dont la résolution
est relativement similaire, l’un en trois di-

mensions, l’autre en deux dimensions. Nous avons fait l’hypothèse que la cavité est sans pertes.
Ses parois sont alors considérées parfaitement conductrices. On rappelle qu’à la surface du
conducteur électrique parfait (i.e. de conductivité infinie σ =∞) le champ électrique tangentiel

[110] Pozar, D. M. Microwave engineering.
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est nul, Et = 0. Ceci signifie que Ex et Ey , à savoir les composantes du champ électrique tangen-
tielles (ou transverses) à la section du guide sont nulles en z = 0 et z = d .

Dans une section transverse du guide court-circuité, pour un mode donné, les champs élec-
triques et magnétiques se décomposent en une onde aller, aussi appelée onde progressive du
fait de sa direction de propagation en +uz, et une onde retour, aussi appelée onde rétrograde du
fait de sa propagation en −uz. Elles subissent alors une variation en exp(−γmn z) pour les ondes
progressives, et en exp(+γmn z) pour les ondes rétrogrades, où γmn représente la constante de
propagation du milieu dans le guide 3. À l’intérieur du guide d’ondes creux et sans pertes les
composantes tangentielles des modes peuvent être écrites [110] telles que

Et(x, y, z) = e(x, y)
[

A+ exp(−jβmn z)+ A− exp(+jβmn z)
]

(2.3)

où A+ et A− représentent les amplitudes respectives des ondes aller et retour, e(x, y) est l’expres-
sion de la base modale du mode considéré et βmn est la partie imaginaire de γmn . Dans cette re-
lation les dépendances transverses et longitudinales du champ tangentiel sont séparées en deux
parties distinctes.

À partir de la théorie des cavités électromagnétiques et des guides d’onde, il est possible d’éta-
blir un lien mathématique qui justifie que la cavité peut être représentée par un guide d’onde
court-circuité.

• Lien mathématique entre la cavité électromagnétique et le guide : La condition aux li-
mites, Et = 0 en z = 0, à savoir au niveau de la paroi métallique frontale qui ferme le guide, appli-
quée à la relation (2.3) implique que A+ =−A−. En z = d , la condition aux limites donne :

Et(x, y,d) =−e(x, y)A+2jsin(βmnd) (2.4)

Cette condition est satisfaite lorsque, pour A+ 6= 0,

βmnd = pπ avec p ∈N, p = 1,2,3... (2.5)

Ainsi, à la fréquence de coupure la profondeur du guide vaut d = pπ/βmn = pλg /2. Ceci implique
que la cavité doit être longue d’un nombre entier de demi longueurs d’ondes [110] . La longueur
d’onde en question est celle du guide. On définit ce paramètre plus en détail, tout comme les
autres propriétés et caractéristiques des guides au paragraphe suivant.

Pour le cas particulier d’une cavité électromagnétique formée d’un tronçon de guide d’onde
rectangulaire de section a ×b et de longueur d , il est possible de séparer les dépendances trans-
verses et longitudinales du nombre d’onde de résonance de la cavité,
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Le paramètre kc représente le nombre d’onde de coupure du mode de propagation du guide

3. Dans la littérature elle est parfois notée exposant de propagation
[110] Pozar, D. M. Microwave engineering.
[110] Pozar, D. M. Microwave engineering.
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considéré 4 et dépend des dimensions transverses du guide à savoir a suivant x et b suivant y . Les
nombres d’onde de résonance (de la cavité) et de coupure (du guide) sont ainsi reliés entre eux
mais également à la longueur du guide d suivant z. On peut facilement à partir de cette relation,
relier les fréquences de résonance des modes de la cavité aux fréquences de coupure des modes
du guide. De cette formule et du fait que les deux problèmes sont similaires lorsque le guide
est fermé par des parois métalliques, on assimile la cavité électromagnétique à un guide d’onde
court-circuité à ses extrémités. Ainsi, intéressons nous maintenant aux guides d’ondes et leurs
propriétés.

2.1.3 Propriétés des guides d’ondes métalliques

Dans ce paragraphe, nous décrivons les conditions de propagation dans les guides ainsi que
leurs propriétés intrinsèques afin d’étudier leur fonctionnement. On pourra alors démontrer
comment l’inclure dans la modélisation analytique de type circuit.

2.1.3.1 Modes de propagation

Le premier guide d’onde résulte d’une expérience [45] menée par Sir Oliver Lodge en 1894. Il a
entouré un générateur à étincelles d’un tuyau métallique et a constaté que le rayonnement émis
possédait des propriétés directives particulières. En 1887, Lord Rayleigh (John William Strutt) a
mathématiquement prouvé que la propagation des ondes étaient possibles dans un guide, as-
surée généralement par des réflexions multiples sur des parois métalliques. Comme mentionné
plus haut, les ondes se propagent dans le guide suivant des modes bien particuliers. Chaque
mode possède des caractéristiques de propagation qui lui sont propres comme l’affaiblissement
et le déphasage linéique, qui définissent la constante de propagation, la vitesse de propagation
ou encore la fréquence de coupure. Rayleigh montre également que les guides d’ondes creux
(contenant de l’air) permettent la propagation de deux types d’ondes électromagnétiques, selon
leurs orientations par rapport aux parois,

• les ondes de type TEmn où la composante longitudinale du champ électrique est nulle (i.e.
Ez = 0, pour une direction de propagation suivant ẑ), où m,n = 0,1,2, · · · sont des entiers
positifs ou nuls, le cas m = n = 0 étant exclu,

• les ondes de type TMmn où la composante longitudinale du champ magnétique est nulle
(i.e. Hz = 0, pour une direction de propagation suivant ẑ), où m,n = 1,2,3, · · · sont des en-
tiers strictement positifs.

Il existe un troisième type de propagation des ondes dans un guide que l’on appelle mode
TEM pour lequel Ez = 0 et Hz = 0. Ce type de mode ne se propage que dans un guide formé par
deux conducteurs, comme les câbles coaxiaux. Dans le cas des guides d’ondes creux ne contenant
que l’air ambiant, la structure de guidage comprend un seul conducteur formé par les parois mé-
talliques du guide. De ce fait, les ondes TEM ne se propagent pas dans un guide d’onde creux.

Des expériences ont été menées en 1932, mais c’est en 1936 que deux chercheurs publièrent
les articles faisant foi de leurs résultats, validant ainsi la théorie de Rayleigh, aussi bien pour des
guides d’ondes creux à sections rectangulaires que circulaires.

4. Comme pour la fréquence de coupure on discute plus en détail de ce paramètre au paragraphe suivant.
[45] Gardiol, F. et al. Traité d’électricité, Vol. XIII Hyperfréquences.



42 Ch 2 . Modèle ILCM pour la modélisation cavités électromagnétiques

2.1.3.2 Caractéristiques des guides d’ondes

La propagation dans un guide est caractérisée par plusieurs paramètres, comme ses fréquen-
ces de coupure auxquelles correspondent des modes de propagation, sa constante de propa-
gation, ou encore sa longueur d’onde. Ces grandeurs sont physiquement et mathématiquement
liées. Elles permettent de décrire le comportement du guide pour un mode de propagation donné.
On considère le cas idéal d’un guide d’onde métallique homogène fermé. Sa structure est uni-
forme dans la direction de propagation, ici suivant l’axe z. La géométrie de la section transverse
et les propriétés des matériaux ne sont pas modifiées lors d’un déplacement dans cette direction.
Les grandeurs définies dans la suite, à savoir la fréquence de coupure, la constante de propa-
gation, les conditions de propagation des modes et la longueur d’onde du guide, sont de ce fait
indépendantes de la variable z.

• Fréquence de coupure : Dans un guide d’onde, il existe pour chaque mode dit transverse,
une fréquence particulière pour laquelle l’exposant de propagation s’annule (γmn = 0), c’est la
fréquence de coupure fcmn , donnée par la relation [30] :

fcmn = c

2

√(m

a

)2
+

(n

b

)2
avec (m,n) ∈N2 (2.7)

On définit également la pulsation de coupure par la relation

ωc = 2π fcmn = cπ

√(m

a

)2
+

(n

b

)2
(2.8)

• Constante de propagation : La constante de propagation dans le guide, γmn , est définie
telle que γmn =αmn+jβmn . Les coefficientsαmn etβmn donnent le sens physique de la constante
de propagation. L’affaiblissement résulte de la partie réelle αmn tandis que le déplacement de
l’onde, et donc la variation de phase dans la direction de propagation (déphasage) est lié à sa
partie imaginaire βmn . Elle peut être définie en terme de nombre d’onde telle que,

γmn
2 = kc

2 −k2 =
(mπ

a

)2
+

(nπ

b

)2
−k2 (2.9)

On rappelle que kc est le nombre d’onde transverse [45] , ou nombre d’onde de coupure dont la
valeur dépend de la section droite du guide, selon la relation kc =

√
(mπ/a)2 + (nπ/b)2, toujours

réel et positif, et k le nombre d’onde, réel, puisque le milieu remplissant le guide est sans pertes.

Les nombres d’ondes kc et k peuvent respectivement s’écrire en fonction de la pulsation de
coupure et de la pulsation. Le nombre d’onde transverse s’écrit kc =ωc /c =ωc

p
ε0µ0 et le nombre

d’onde, s’écrit k =ω/c =ωpε0µ0. La constante de propagation peut alors prendre la forme,

γmn =
√
ε0µ0

(
ωc

2 −ω2
)

(2.10)

Les ondes électromagnétiques se propagent dans un guide d’onde selon certaines conditions.
La fréquence de coupure et la constante de propagation permettent de définir ces conditions.

• Modes de propagation et modes évanescents : Aux fréquences inférieures à la coupure,

[45] Gardiol, F. et al. Traité d’électricité, Vol. XIII Hyperfréquences.
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pour un mode donné, f < fcmn , l’énergie ne se propage pas 5. Le mode est évanescent (i.e. ex-
ponentielle décroissante), et la constante de propagation est purement reelle, i.e. γmn = αmn .
D’après la relation (2.9), on a dans ce cas un affaiblissement de l’onde sans propagation,

αmn =
√

kc
2 −

(ω
c

)2
(2.11)

Au delà de la coupure, pour un mode donné, f > fcmn , l’onde est sinusoïdale et transporte
de l’énergie. Le mode est propagatif, et la constante de propagation est purement imaginaire, i.e
γmn = jβmn , ou encore γmn

2 =−βmn
2. Le signal peut alors se propager sans affaiblissement dans

le guide [45]. D’après la relation (2.9), on a alors,

βmn =
√(ω

c

)2
−kc

2 (2.12)

Le premier mode qui se propage dans le guide est le mode fondamental. Ce n’est qu’à partir
de la fréquence de coupure de ce mode particulier que les modes supérieurs peuvent se propager
à leur tour.

Remarque : Dans certains guide d’ondes, il existe plusieurs modes qui ont le même nombre
d’onde transverse. Ce sont les modes dégénérés. Ces modes particuliers ont des structures de
champs différentes (puisqu’ils correspondent à des couples m,n différents) mais possèdent la
même fréquence de coupure.

• Longueur d’onde du guide : Une onde qui se propage dans un guide d’onde est pério-
dique dans le sens longitudinal, dont la période est appelée longueur d’onde de guide. Elle est
notée λg , et se mesure en mètres (m). Elle est fournie par la relation suivante, appelée relation de
dispersion,

1

λg
2 = 1

λ2 − 1

λc
2 (2.13)

avec λ la longueur d’onde du milieu considéré, λg la longueur d’onde du guide du mode consi-
déré. On relie la fréquence de coupure et la longueur d’onde de coupure par la relation : λc =
c/ fcmn = 2πc/ωc . On a alors :

λg =λ/

√
1−

(
λ

λc

)2

=λ/

√
1−

(ωc

ω

)2
(2.14)

Comme nous l’avons montré précédemment, un mode se propage au dessus de sa fréquence de
coupure lorsque sa constante de propagation est imaginaire, i.e. γmn = jβmn . Or, βmn = 2π/λg .
Par conséquent la partie imaginaire de la constante de propagation peut s’écrire en termes de
longueurs d’ondes comme,

βmn = 2π

λ

√
1−

(
λ

λc

)2

(2.15)

5. En réalité, l’onde est une sinusoïde amortie. Le temps d’affaiblissement de l’onde est inférieur à sa vitesse de pro-
pagation, elle n’a donc pas le temps de se propager dans le milieu.
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Nous avons vu qu’une cavité électromagnétique peut être formée par un guide d’ondes court-
circuité aux extrémités. Les paramètres permettant de caractériser la propagation des ondes dans
un guide d’onde à savoir ses modes de propagation, les fréquences de coupures correspondantes
ainsi que la constante de propagation de chaque mode ont été définis. Nous pouvons, à partir des
relations définissant ces grandeurs, démontrer mathématiquement comment le guide d’onde
fermé est modélisé dans l’approche circuit du formalisme ILCM.

2.1.4 Modélisation du guide

L’étude théorique des guides d’ondes a permit de montrer que l’existence des champs élec-
tromagnétiques dans un guide d’onde (alimenté par une source électromagnétique) équivaut à
la superposition de modes de propagations. Chaque mode est caractérisé par une constante de
propagation et une impédance caractéristique définie par le rapport du champ électrique sur le
champ magnétique. L’analyse théorique proposée dans cette section montre que la propagation
d’un mode dans le guide, qu’il soit TE ou TM est assimilable à une ligne de transmission équiva-
lente. Le guide d’onde est au même titre que la ligne de transmission une structure de guidage.
Il est donc possible de décrire le fonctionnement du guide par ses propriétés électriques. On
démontre ici que le système d’équations différentielles représentant la propagation des champs
électromagnétiques dans un guide d’onde est identique à celui liant les tensions et courants sur
une ligne de transmission. Ces relations découlent des mêmes équations, les équations de Max-
well. Le premier paragraphe est donc consacré à des rappels théoriques de l’électromagnétisme.

2.1.4.1 Equations de Maxwell

Les équations de Maxwell, aussi appelées équations de Maxwell-Lorentz, décrivent des lois
fondamentales de la physique. Elles constituent les postulats élémentaires de l’électromagné-
tisme et permettent une description globale du comportement des champs électromagnétiques.
Dans les milieux continus, ces comportements sont caractérisés par quatre champs vectoriels dé-
finis en régime harmonique (dépendant de la pulsation ω) en tout point de l’espace r = (x, y, z),
qui sont, le champ électrique E(r,ω) en V/m, le champ magnétique H(r,ω) en A/m, le dépla-
cement électrique D(r,ω) en C/m2 et l’induction magnétique B(r,ω) en T (tesla). Les équations
fondamentales de Maxwell décrivent complètement l’évolution spatio-temporelle des champs
électromagnétiques et leur interdépendance dans le cadre de la physique classique. Les relations
locales 6 peuvent s’écrire dans le domaine fréquentiel et dans la jauge de Lorenz 7 [98] en fonc-
tion de l’opérateur Nabla [30] , de symbole ∇,

Équation de Maxwell-Gauss (ou loi de Coulomb)

∇∇∇·E(r,ω) = ρ

ε
(2.16)

Équation de Maxwell-Thomson (ou conservation du flux)
∇∇∇·B(r,ω) = 0 (2.17)

Équation de Maxwell-Ampère (généralisée)
∇∇∇×××B(r,ω) =µjωεE(r,ω)+µJ (2.18)

6. Ces relations peuvent aussi s’écrire sous leur forme intégrale.
7. La jauge tient son nom du physicien Ludvig Lorenz mais elle est souvent attribuée au physicien Hendrik Lorentz.

[98] Nevels, R. et al. « Lorenz, Lorentz, and the gauge ».
[30] Collin, R. E. Field theory of guided waves.
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Équation de Maxwell-Faraday (ou loi d’induction)

∇∇∇×××E(r,ω) =−jωB(r,ω) (2.19)

où J représente la densité volumique de courant électrique définie en A.m−2 et ρ représente la
densité volumique de charges électriques définie en C.m−3.

Chaque équation de Maxwell permet de rendre compte d’un phénomène physique : la créa-
tion d’un champ électrique par les charges électriques (Maxwell-Gauss), l’absence de charges
magnétique (Maxwell-Thomson), la création d’un champ magnétique par un champ électrique
(Maxwell-Ampère) et le phénomène d’induction (Maxwell-Faraday). Ces équations forment un
tout et doivent être considérées comme un ensemble. Prenons la divergence de l’équation de
Maxwell-Ampère,

∇∇∇· (∇∇∇×××B(r,ω)) = jωµε (∇∇∇·E(r,ω))+µ (∇∇∇· J) (2.20)

Le premier terme de la relation précédente est nul puisque la divergence d’un rotationnel est
nulle. En introduisant l’équation de Maxwell-Gauss dans la relation précédente, on obtient l’équa-
tion de conservation de la charge (parfois nommée équation de continuité),

∇∇∇· J+ jωρ = 0 (2.21)

Dans l’air, assimilé au vide, la densité volumique de courant électrique J et la densité volu-
mique de charges électriques ρ sont nulles.

Remarque : Le mathématicien irlandais William Rowan Hamilton introduit l’opérateur Nabla
en 1853, dont l’utilisation sera développée par Peter Guthrie Tait [16] . L’opérateur rotationnel
d’abord dénommé curl par James Clark Maxwell qu’il introduit dans son ouvrage « A treatise on
Electricity and Magnetism » divisé en deux volumes [90] [91] , parus respectivement en 1873 et
1891 . Puis E.B. Wilson propose la notation du rotationnel avec l’opérateur Nabla dans son ou-
vrage « Vector Analysis » en 1901, selon la relation : rot U =∇∇∇×U. Les opérateurs divergence, intro-
duit par William Kingdom Clifford en 1878 dans son ouvrage « Elements of dynamics », et gradient,
introduit par James Clark Maxwell, sont respectivement définis par : div U =∇∇∇·U, grad U =∇∇∇U.

L’induction magnétique B et le champ magnétique H sont reliés par la relation :

B(r,ω) =µH(r,ω) (2.22)

où µ représente la perméabilité magnétique absolue du matériau exprimée en H.m−1. Elle s’ex-
prime par le produit de la perméabilité du vide µ0 et la perméabilité relative µr :

µ=µ0 µr avec µ0 = 4 π10−7H.m−1 (2.23)

L’induction électrique D et le champ électrique E sont reliés par la relation :

D(r,ω) = εE(r,ω) (2.24)

où ε représente la permittivité diélectrique absolue exprimée en F.m−1. Elle s’exprime par le

[16] Cajori, F. A history of mathematical notations.
[90] Maxwell, J. C. A treatise on electricity and magnetism, Volume one.
[91] Maxwell, J. C. A treatise on electricity and magnetism, Volume two.
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produit de la permittivité du vide ε0 et la permittivité relative εr :

ε= ε0 εr avec ε0 = 1

36π
10−9F.m−1 (2.25)

La loi d’ohm locale permet d’associer la densité volumique de courant J au champ électrique
E(r,ω) dans un conducteur ohmique. Elle est définie par la relation, à une fréquence donnée,

J =σE(r,ω) (2.26)

où σ est la conductivité électrique du conducteur. Elle s’exprime en S/m.

Les équations de Maxwell décrivent la propagation des ondes dans n’importe quel milieu,
comme les structure guidantes. Ce sont les conditions aux limites qui permettent de décrire com-
plètement le problème à résoudre. La théorie des lignes de transmissions découle également des
équations de Maxwell. Ainsi, à partir de ces relations, nous pouvons démontrer mathématique-
ment que la propagation d’un mode dans un guide d’onde est assimilable à la propagation d’un
signal électrique dans une ligne de transmission.

2.1.4.2 Lien mathématique entre les lignes et les guides

Pour montrer que la propagation des champs électriques et magnétiques dans un guide pour
un mode donné est similaire à la propagation des tensions et courants sur une ligne de transmis-
sion équivalente, il est indispensable de séparer les composantes longitudinales et transverses
des champs électromagnétiques dans le guide. On pourra alors établir les relations différentielles
liant ces composantes pour les deux types de modes se propageant dans un guide d’onde creux,
les modes TE et les modes TM. Ensuite, on donne les relations différentielles liant le courant et la
tension sur la ligne de transmission.

• Relations différentielles liant les composantes transverses et longitudinale des champs
électromagnétiques dans le guide :

Comme le montre la figure 2.3, la structure du guide est uniforme dans la direction de propa-
gation, à savoir suivant le vecteur unitaire uz. La section transverse de dimensions a×b du guide
d’onde rectangulaire est identique le long de l’axe de propagation.

FIGURE 2.3 – Coupes transversale et longitudinale
d’un guide à section rectangulaire

Les champs électriques et magnétiques peuvent
s’écrire comme la somme des composantes
transverses et de la composante longitudinale.
On note la composante longitudinale du champ
électrique Ez et ses composantes transverses Et.
De même, on désigne pour le champ magné-
tique, la composante longitudinale par Hz et
les composantes transverses par Ht. Les équa-
tions de Maxwell peuvent être réécrites en sépa-
rant les contributions transverses et longitudi-
nales, sous la forme de quatre équations diffé-
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rentielles 8. Les parties à dépendance transverse des équations de Maxwell peuvent s’écrire,

∇∇∇t Ez − ∂Et

∂z
=−jkη (uz×Ht) (2.27a)

∇∇∇t Hz − ∂Ht

∂z
= jkζ (uz×Ht) (2.27b)

Ces relations dépendent non seulement des composantes transverses des champs électriques
et magnétiques mais aussi des composantes longitudinales de ces champs. La grandeur η repré-
sente l’impédance du milieu définie par η= 1/ζ=√

µ/ε. Puisque le guide d’onde (et par analogie
dans notre étude la cavité électromagnétique) est rempli d’air l’impédance du milieu est ici égale
à celle du vide notée η0 = √

µ0/ε0. De la même manière on peut écrire, ζ0 = √
ε0/µ0. Rappelons

également que kη=ωµ et kζ=ωε. D’autre part, ∇∇∇t représente la partie transverse de l’opérateur
∇∇∇. Puisque les plans transverses sont toujours perpendiculaires à la direction de propagation,
l’opérateur différentiel ∇∇∇ peut être séparé en une partie transverse (d’indice t) et une partie lon-
gitudinale. Sa partie transverse s’écrit alors, en coordonnées cartésiennes,

∇∇∇t = ux
∂

∂x
+uy

∂

∂y
(2.28)

La partie longitudinale des équations de Maxwell est donnée par deux autres équations dif-
férentielles liant les composantes transverses et longitudinales des champs électromagnétiques,

∇∇∇t×Et =−jkη uzHz (2.29a)

∇∇∇t×Ht = jkζ uzEz (2.29b)

À l’aide des relations précédentes et de la définition régissant la propagation des modes TE,
à savoir Ez = 0, il est possible de démontrer, que les composantes transverses des champs élec-
trique et magnétique sont liées entre elles par la relation [45] ,

∂Et

∂z
= jωµ0 (uz×Ht) (2.30a)

Une seconde équation différentielle liant les deux grandeurs électromagnétiques est établie,

∂Ht

∂z
=−γmn

2

jωµ0
(uz×Et) (2.30b)

Pour les modes de propagation TM, pour lesquels Hz = 0, de la même façon, les composantes
transverses des champs électromagnétique, sont reliées par les relations,

∂Et

∂z
=−γmn

2

jωε0
(uz×Ht) (2.31a)

∂Ht

∂z
= jωε0 (uz×Et) (2.31b)

La propagation des ondes dans un guide d’onde creux de section rectangulaire rempli d’air

8. La démonstration des équations de Maxwell transverses et longitudinales générales est disponible en annexe A
[45] Gardiol, F. et al. Traité d’électricité, Vol. XIII Hyperfréquences.



48 Ch 2 . Modèle ILCM pour la modélisation cavités électromagnétiques

est donc régie par deux systèmes d’équations différentielles, où chaque système caractérise un
mode de propagation. La démonstration complète menant à ces équations différentielles est dis-
ponible en annexe A.

Afin d’établir le lien entre les deux structures de guidage, on s’intéresse maintenant aux lignes
de transmission et les relations qui régissent la propagation des signaux électriques.

• Relations différentielles liant le courant et la tension sur une ligne de transmission :

FIGURE 2.4 – Circuit équivalent d’un tronçon
de ligne de transmission

Dans la théorie des lignes de transmission, le
schéma équivalent d’une section de ligne de lon-
gueur dz, peut être représenté sous forme d’une im-
pédance linéique série Z ′(Ω/m) et d’une admittance
linéique parallèle Y ′(S/m), comme illustré figure 2.4.
L’impédance Z ′ et l’admittance Y ′ sont des termes
complexes. Dans le domaine fréquentiel, le compor-
tement du circuit 2.4 est alors décrit par les équa-
tions différentielles liant les grandeurs électriques,

V (z) représentant la tension et I (z) représentant le courant,

dI (z)

dz
=−Y ’V (z) (2.32a)

dV (z)

dz
=−Z ’I (z) (2.32b)

Ces relations sont aussi connues sous la dénomination d’équations des télégraphistes sous
forme complexe.

• Lien mathématique et ligne de transmission équivalente : On remarque une analo-
gie formelle entre les systèmes d’équations différentielles liant les champs électromagnétiques
transverses dans un guide, quelque soit le mode considéré donnés par (2.30) et (2.31) et les équa-
tions de la TLT données par (5.1). Puisque le champ électrique est lié à la tension et le champ
magnétique au courant, on exprime par identification, pour chaque mode, l’impédance linéique
et l’admittance linéique de la ligne de transmission équivalente,

Modes TE : Y ′ = γ2
mn

jωµ0
et Z ′ = jωµ0 (2.33)

Modes TM : Y ′ = jωε0 et Z ′ = γ2
mn

jωε0
(2.34)

Une ligne de transmission se caractérise par deux grandeurs généralement complexes, sa
constante de propagation notée γ et son impédance caractéristique Zc . La ligne équivalente pré-
sente donc les mêmes caractéristiques en fonction du mode considéré [120] . L’impédance ca-
ractéristique équivalente de la ligne est donnée par Zc = p

Z ′/Y ′. Les expressions de Z ′ et Y ′,
données par (2.33) et (2.34), sont introduites dans l’expression de l’impédance caractéristique
équivalente. Ainsi, pour chaque mode du guide on peut définir,

[120] Raveu, N. et al. Résolution de problèmes Hautes Fréquences par les schémas équivalents.
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Z TE
cmn

= jωµ0

γmn
(2.35) Z TM

cmn
= γmn

jωε0
(2.36)

L’impédance caractéristique et la constante de propagation, paramètres définissant la ligne,
permettent alors de décrire rigoureusement la propagation du mode fondamental en terme d’im-
pédance [86] . Le guide d’onde peut alors être vu comme une ligne de transmission un peu parti-
culière, qui ne possède qu’un seul conducteur. Il est donc possible de reformuler les relations de
la TLT liant les courants et tensions sur la ligne de transmission équivalente au guide en fonction
de ses caractéristiques principales, à savoir sa constante de propagation γmn et son impédance
caractéristique Zcmn . Quelque soit le mode, les relations (2.32a) et (2.32b), peuvent s’écrire,

dIeq(z)

dz
=− γmn

Zcmn

Veq(z) (2.37a)
dVeq(z)

dz
=−γmn Zcmn Ieq(z) (2.37b)

En résumé, la cavité électromagnétique est assimilée à une longueur de guide d’onde creux
fermé par des parois conductrices. Le guide est modélisé par une ligne de transmission équiva-
lente puisque nous avons démontré que la propagation des champs électromagnétique suivant
un mode de propagation donné dans un guide est assimilable à la propagation des courant et ten-
sion sur une ligne de transmission. C’est le postulat de base des approches ILCM. On constitue
grâce à la ligne de transmission une partie du modèle circuit. Dans cette analyse le guide d’onde
est court-circuité aux extrémités. Toutefois, nous avons vu au chapitre précédent qu’une cavité
électromagnétique idéale n’existe pas. En réalité il faut tenir compte des différents éléments qui
perturbent son fonctionnement, comme la présence des ouvertures. La ligne de transmission
équivalente au guide n’est donc pas fermée par des courts circuits mais comporte certains élé-
ments électriques en entrée permettant de l’alimenter et de tenir compte de certaines discon-
tinuités comme les ouvertures. Ainsi, le paragraphe suivant est consacré à l’étude du compor-
tement d’une plaque métallique conductrice contenant une ou plusieurs ouvertures face à une
agression électromagnétique extérieure.

2.1.5 Modélisation des ouvertures

Le problème des fuites dues aux ouvertures présentes sur les parois des enceintes de blin-
dage est un problème récurrent en CEM. Celles-ci sont responsables de la pénétration du champ
dans la cavité. C’est aussi par son orifice que le champs électromagnétique présent dans la cavité
peut s’échapper. Pour des raisons pratiques, considérons une plaque métallique parfaitement
conductrice pourvue d’une ouverture de forme canonique (le plus souvent rectangulaire ou cir-
culaire). La perméabilité relative du conducteur est égale à µr = 1, sa permittivité relative est
égale à εr = 1 et sa conductivité électrique est égale à σ. Lorsqu’un tel conducteur est plongé
dans un environnement électromagnétique (en présence des champs E et H), les conditions aux
limites imposées par les équations de Maxwell obligent les champs à s’orienter d’une certaine
manière au voisinage du conducteur. Le champ électrique E est proportionnel à la densité volu-
mique de courant électrique J. On rappelle qu’ils sont liés par la loi d’ohm locale, J =σE(r,ω). Le
champ magnétique est quand à lui donné par Js = n̂×H(r,ω), où n̂ est le vecteur unitaire nor-
mal à la surface du conducteur, et Js représente le courant surfacique. L’amplitude des champs
électromagnétiques est donc conditionnée par les courants induits dans le blindage. La figure
2.5 illustre la déviation (ou non) des lignes de courant sur une plaque métallique conductrice de

[86] Marcuvitz, N. Waveguide Handbook.
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dimensions infinies pour diverses configurations [108] lorsque la plaque est soumise à une onde
plane polarisée suivant x en champ électrique.

(a) Lignes de courant (sans
fente)

(b) Fente suivant y (c) Fente suivant x (d) Ouvertures circulaires

FIGURE 2.5 – Représentation schématique des lignes de courant sur une plaque métallique munie pour
quatre cas, (a) sans ouvertures, (b) munie d’une ouverture rectangulaire parallèle aux lignes de courant, (c)

munie d’une ouverture rectangulaire perpendiculaire aux lignes de courant et (d) munie d’une grille
d’ouvertures circulaires de petites dimensions électriques.

On remarque sur la figure (qui représente le phénomène de manière simplifié) que, sans au-
cune ouverture, les lignes de courant ne sont pas déviées. Aussi, dans le cas d’une ouverture rec-
tangulaire suivant y ou bien dans le cas d’une grille d’ouvertures de petites dimensions élec-
triques, à savoir de faibles dimensions devant la longueur d’onde 9, les lignes de courant à la
surface du conducteur ne sont pas déviées. En réalité, elles subissent une très faible déviation
puisqu’une ouverture, quelque soit sa forme, à une influence sur le conducteur qui dépend de la
source de perturbation. Intéressons nous au cas où l’ouverture est rectangulaire et perpendicu-
laire aux lignes de courant. Elle perturbe le chemin de propagation du courant et l’oblige de ce
fait à la contourner. Ainsi, l’ouverture coupe les lignes transversales de courant et introduit donc
une certaine conductance, qui correspond à l’inverse d’une résistance. Le champ magnétique
se concentre aux bords de l’ouverture, alors que le champ électrique est concentré au centre de
celle-ci. Dans le cas (b) où l’ouverture est parallèle aux lignes de courant, elle dévie également
le courant de manière moins importante. Puisque l’agression est polarisée en champ électrique
suivant x, un champ électrique est généré suivant x dans l’espace de la fente. La pénétration du
champ électrique est alors plus importante que celle du champ magnétique, contrairement au
cas (c). Plus sa largeur suivant cet axe est importante, plus l’onde est diffractée à sa traversée.
Dans les deux cas, elle constitue une discontinuité et prélève une partie de l’énergie incidente
pour la rayonner à la fois dans l’espace et dans le guide. Ainsi, vu de l’extérieur, la fente est un
élément rayonnant. L’ouverture fonctionne alors typiquement comme un filtre passe haut et
possède de ce fait une fréquence de coupure à partir de laquelle l’onde électromagnétique ex-
terne traverse l’ouverture et possède un coefficient de transmission qui lui est propre. On peut
également appeler cette fréquence particulière, fréquence de coupure ou encore fréquence de
passage de l’ouverture. Pour n’importe quelle forme d’ouverture sur une plaque de dimensions
infinies, la fuite crée par sa présence dépend donc en majeure partie de ses dimensions mais
aussi de la fréquence de l’onde excitatrice et de son impédance d’onde. Lorsque la fréquence de
la source atteint la fréquence de passage de l’ouverture le champ électromagnétique incident est
re-rayonné par l’ouverture de l’autre coté du conducteur. Cette fréquence de passage est diffi-
cile à calculer analytiquement. Il est toutefois tout à fait possible de la déterminer par la mesure,

[108] Paul, C. R. Introduction to electromagnetic compatibility.
9. Ici, les ouvertures illustrées sont circulaires mais le phénomène est identique pour diverses formes d’ouvertures si

leurs dimensions sont petites.
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ou bien par la simulation. Dans le cas particulier de fentes minces, l’ouverture résonne toute les
demi longueurs d’ondes. Cependant elles sont très difficiles à modéliser.

En raison de ce comportement filtrant, il est possible de modéliser l’ouverture par une ligne
de transmission coplanaire. Elle est caractérisée comme n’importe quelle ligne de transmission
par deux paramètres, sa constante de propagation et son impédance caractéristique. Puisque
l’ouverture est constituée de vide sa constante de propagation est celle du milieu dans lequel elle
est immergée et dans notre cas il s’agit du vide. Cette configuration correspond à une ligne de
transmission sans pertes pour laquelle la constante de propagation γ= jβ (car il n’y a pas d’affai-
blissement de l’onde). Dans notre configuration, la paroi conductrice est de dimensions finies.
De ce fait, l’impédance caractéristique d’une ligne de transmission coplanaire est équivalente à
celle d’une ligne microruban coplanaire puisque celle ci tient compte de la dimension de la ligne
suivant l’axe y , comme le montre la figure 2.6.

(a) Ouverture (b) Ligne mircroruban (c) Ligne de transmission coplanaire

FIGURE 2.6 – Représentation schématique de (a) l’ouverture sur la paroi conductrice, (b) la ligne
microruban coplanaire et (c) la ligne de transmission coplanaire qui modélise l’ouverture.

• Cas d’une ouverture centrée :

Dans le cas d’une ouverture présente au centre de la paroi conductrice, l’impédance caracté-
ristique d’une ligne microruban coplanaire est donnée par K.C. Gupta [50] ,

Z sym
c = 120π

K (ke )

K ′ (ke )
(2.38)

où K (·) et K ′(·) sont respectivement l’intégrale elliptique complète de première espèce et son
complément. ke désigne l’argument de ces intégrales. Elles sont reliées par les relations :

K ′(ke ) = K (k ′
e ) avec ke =

√
1−k ′2

e (2.39)

La valeur du quotient K (ke )/K ′(ke ) est fonction des arguments ke et k ′
e et en particulier de la

[50] Gupta, K. C. Microstrip lines and slotlines.
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valeur du premier argument ke , défini tel que :

K (ke )

K ′(ke )
=


π ln

[
2

1+
√

k ′
e

1−
√

k ′
e

]−1

pour 0 ≤ ke ≤ 0,707 (a)

1

π
ln

[
2

1+
√

ke

1−p
ke

]
pour 0,707 ≤ ke ≤ 1 (b)

(2.40)

K (·) et K ′(·) varient de 0 à l’∞ et ke de 0 à 1.

L’argument ke est défini en fonction de la géométrie de la paroi métallique d’épaisseur t et de
hauteur b, et de l’ouverture par la relation ke = we /b, où we la hauteur effective de la ligne. Cette
dernière s’exprime en fonction de la hauteur réelle de l’ouverture comme suit,

we = w − 5t

4π

(
1+ ln

4πw

t

)
(2.41)

La largeur de la fente w ne dépasse pas les quelques centimètres et la hauteur de la cavité (ou
de la paroi métallique) est au minimum de 10 cm. On peut alors considérer we /b ≤ 1/

p
2, ce qui

nous permet d’écrire :

Z sym
c = 120π2

ln

2
1+ 4

√
1− ( we

b

)2

1− 4
√

1− ( we
b

)2



−1

(2.42)

La relation fournie par (2.38) n’est valable que pour une ligne microruban coplanaire centrée
suivant la direction de l’axe y . Or, dans de nombreux cas d’étude et d’application, les ouvertures
sont généralement décentrées, proches des bordures. Nous verrons plus loin dans ce paragraphe
que la position de l’ouverture sur la paroi métallique a une réelle influence sur la prédiction de
l’efficacité de blindage de la cavité électromagnétique perforée. Il apparait donc important d’es-
timer l’impédance caractéristique d’ouvertures non centrée suivant y . Les formules établies par
Gupta ne tiennent pas compte de la position suivant l’axe x de l’ouverture.

• Cas d’une ouverture décentrée :

FIGURE 2.7 – Paramètres géométriques de
l’ouverture et dimensions.

Dans le cas d’une ouverture non centrée sur la
paroi dans laquelle elle est taillée, l’impédance
caractéristique de l’ouverture a pour expres-
sion [50] a,

Z assym
c = 60π

K (ke )

K ′ (ke )
(2.43)

Puisque ke est donné en fonction de k ′
e d’après

(2.39) avec,

k ′
e =

√
y1

y1 +we
× b − y2

(b − y2)+we
(2.44)

a. [50] Gupta, K. C. Microstrip lines and slotlines.

L’expression du quotient K (ke )/K ′(ke ) (et donc de l’impédance caractéristique) est donnée
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par la relation (2.40)(b) où ke est fourni par (2.39) en remplaçant l’expression de k ′
e par (2.44).

• Comparaison des formulations :

L’impédance caractéristique Zc d’une ligne microruban symétrique ou asymétrique est inva-
riante avec la largeur l de l’ouverture. Elle est seulement dépendante de sa hauteur w . Considé-
rons une paroi métallique de dimensions a×b = 30×12 cm munie d’une ouverture de dimensions
l ×w . Comme Zc est indépendante de l sa valeur n’a donc aucune influence sur Zc . On trace fi-
gure 2.8 la variation des impédance caractéristiques Z sym

c et Z assym
c en fonction de la dimension

w de l’ouverture lorsque celle-ci est centrée suivant l’axe y puis lorsqu’elle est décentrée pour 5
mm< w < 4 cm et la position d’une ouverture de dimensions l ×w = 4×2 cm suivant l’axe y .

(a) Variations de Zc en fonction de w
pour une ouverture centrée (ya = 6
cm).

(b) Variations de Zc en fonction de w
pour une ouverture décentrée (ya =
2,5 cm).

(c) Variations de Zc en fonction de
ya pour une ouverture de dimensions
fixes 4×2 cm.

FIGURE 2.8 – Comportement des impédances caractéristiques symétriques et asymétriques en fonction de
la dimension w de l’ouverture et de sa position sur la face avant.

Lorsqu’il s’agit d’une ouverture centrée, quelles que soient ses dimensions, le choix de la for-
mule symétrique ou asymétrique pour l’impédance caractéristique de la ligne modélisant l’ou-
verture n’a pas de réelle influence puisque les courbes sont presque confondues (voir figure
2.8(a)). Cependant, dans le cas d’une ouverture décentrée, illustrée figure 2.8(b), les valeurs de
Z sym

c et Z asym
c sont relativement différentes. Ce gap augmente avec la dimension w de l’ouver-

ture. On observe notamment, pour une hauteur de w = 4 cm une erreur de 100Ω avec la formule
symétrique. Ainsi, pour des ouvertures décentrées il est impératif de privilégier l’utilisation de la
formule asymétrique. La dernière figure (c) montre pour une ouverture de dimensions fixes les
variations des impédances caractéristiques en fonction de la coordonnée centrale de l’ouverture
suivant l’axe y . Il est évident, au regard des résultats, que la position de l’ouverture a un impact
non négligeable sur le calcul de Zc . Plus la dimension w est importante plus l’impact de la valeur
de Zc est important. Cependant, bien que les valeurs soient proches, dans le cas de l’ouverture
centrée, les résultats diffèrent d’environ 1,5 Ω. Comme précisé plus haut, la différence pour ce
type de configuration est trop faible pour que son influence soit importante. Notons également
que la valeur de Zc que ce soit dans le cas symétrique ou asymétrique est indépendante de la
fréquence. Néanmoins, puisque l’on constate d’importantes différences entre les valeurs calcu-
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lées via l’une ou l’autre des formules, il est indispensable de vérifier son impact sur l’efficacité de
blindage de cavité puisque c’est ce paramètre qui nous intéresse.

FIGURE 2.9 – Efficacité de blindage électrique d’une enceinte munie d’une ouverture rectangulaire centrée
calculée en fonction de Z

sym
c et Z

asym
c .

FIGURE 2.10 – Comparaison d’efficacité de blindage d’une enceinte contenant (1) une ouverture centrée
puis (2) une ouverture décentrée de mêmes dimensions.

La figure 2.9 illustre l’efficacité de blindage d’une cavité munie d’une ouverture rectangulaire
centrée calculée via les deux impédances caractéristiques. Sur la bande de fréquence choisie,
les résultats sont en très bon accord. Ainsi, dans le cas d’une ouverture centrée on peut utiliser
l’une ou l’autre des formulations de l’impédance caractéristique sans que le SE ne soit fortement
affecté. C’est seulement dans le cas d’ouvertures non centrées que le choix de l’impédance carac-
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téristique à un impact sur la réponse du système. C’est ce qu’illustre la figure 2.10 où sont tracées
les efficacités de blindage de deux configurations. Dans la première l’ouverture est centrée, dans
la seconde la même ouverture est déplacée vers le bas. Il est évident que le placement de l’ouver-
ture impacte très fortement le comportement du système. On observe ici une augmentation du
nombre de modes excités lorsque l’ouverture est décentrée suivant y . La présence (ou l’absence)
d’un mode particulier sur la ligne équivalente à la cavité dépend du dispositif d’excitation, c’est
à dire des conditions aux extrémités de la ligne, à savoir une source extérieure couplée à l’ou-
verture. Notons que dans la plupart des modèles ILCM, excepté celui de Hao [51] , il n’est jamais
question d’impédance caractéristique asymétrique, mais seulement symétrique. Dans nos amé-
liorations du modèle d’origine, nous utiliserons toujours, lorsque cela est nécessaire la formule
de l’impédance caractéristique asymétrique.

Dans la suite de ce manuscrit, l’impédance caractéristique de la ligne modélisant l’ouverture
sera représentée par la grandeur Z cop

c et désignera soit la formulation symétrique soit la formula-
tion asymétrique, en fonction de la position de l’ouverture. Le dernier élément à modéliser pour
compléter la construction du circuit équivalent à la structure de la cavité perforée illuminée par
une onde plane est la source de perturbation.

2.1.6 Source de perturbation

Dans notre problème, la source de perturbation est externe à la structure métallique et pé-
nètre dans la cavité par le biais de l’ouverture. On considère dans nos travaux, une onde plane
d’incidence normale au plan x0y et donc tangente à l’axe longitudinal du guide. Puisque les
agressions électromagnétiques ne sont pas ciblées et peuvent provenir de toute direction, on
modélise de cette façon le pire cas de blindage et ainsi le couplage maximal entre la source et
l’équipement qui se trouve dans l’enceinte électromagnétique. D’autre part, l’onde plane cor-
respond au rayonnement en champ lointain de certaines sources de perturbations, comme les
dipôles magnétiques et électriques.

Dans les modèles ILCM, le rayonnement perturbateur de l’onde incidente est modélisé par
un générateur de tension équivalent et son impédance interne, égale à l’impédance du milieu
considéré, à savoir le vide η0 =

√
µ0/ε0 ' 377Ω. Puisque l’efficacité de blindage électrique est un

rapport de tensions (avec et sans blindage), ou bien un rapport de champ électrique, la valeur
numérique du générateur de tension, ou bien l’amplitude du champ électrique incident, n’a pas
d’importance. Cependant lorsqu’on s’intéresse aux champs induits dans la cavité ou au couplage
avec un équipement présent dans la cavité, il est nécessaire de connaître ce champ incident et
l’amplitude d’au moins une des composantes (s’il s’agit d’une onde plane).

2.2 Description des modèles ILCM

Comme nous l’avons vu au chapitre précédent, on trouve dans la littérature un grand nombre
de modèles ILCM. Les travaux présentés dans ce manuscrit se basent sur deux d’entre eux, le
modèle de Robinson [123] , pionnier de la formulation et le modèle de Yin [155] , amélioration la

[51] Hao, C. et al. « Simplified Model of SE of a Cavity with Apertures on Different Sides ».
[123] Robinson, M. P. et al. « SE of a rectangular enclosure with a rectangular aperture ».
[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances

of an Enclosure With Apertures ».
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plus complète du modèle de Robinson, qui ont été tous deux introduits au premier chapitre dans
l’état de l’art des modèles ILCM. Nous faisons ici une description de ces deux modèles.

2.2.1 Modèle de Robinson

Martin Paul Robinson propose en 1996 une représentation de la structure du problème à
résoudre comme un circuit équivalent composé d’éléments passifs et actifs dont la résolution
aboutit à l’évaluation du SE électrique et magnétique. Il repose sur la théorie des lignes.

Considérons une cavité parallélépipédique, vide, de dimensions a×b×d composée de maté-
riaux parfaitement conducteurs. La paroi frontale dispose en son centre d’une ouverture de type
fente mince (l >> w). La structure est séparée en trois sous modèles : la source externe, la face
contenant l’ouverture et le guide modélisant la cavité. La cavité électromagnétique, assimilée à
un guide d’onde court-circuité, est représenté par une ligne de transmission excitée à une de ses
extrémités par un générateur de tension Vsource (en série avec son impédance interne η0). On
rappelle que celui-ci représente le rayonnement de la source de perturbation, ici une onde plane
d’incidence normale polarisée verticalement (suivant l’axe y). L’ouverture est modélisée par une
de ligne de transmission coplanaire, court-circuitée à ses extrémités, de dimensions l ×w . Son
impédance caractéristique est notée Zc et sa constante de propagation γ. Dans le modèle circuit
l’ouverture est représentée par une impédance équivalente notée Zap. Le système complet et son
circuit équivalent sont présentés figure 2.11. Sur la figure les courts circuits, qui correspondent
aux parois parfaitement conductrices fermant le guide, sont indiqués en bleu (aux extrémités de
la ligne modélisant l’ouverture et à l’extrémité du guide d’onde).

(a) Schématisation du problème (b) Circuit équivalent proposé par Robinson

FIGURE 2.11 – Structure générale du problème et sa représentation circuit équivalente proposée par
Robinson

2.2.1.1 Impédance d’ouverture

La première étape de calcul consiste à évaluer l’impédance d’ouverture notée Zap. La figure
2.12 montre que l’origine de la ligne est prise en son centre, divisant ainsi sa longueur en deux.
On considère alors deux impédances ramenées ZA en A, une pour chaque côté.

Considérant une impédance de charge en bout de ligne notée Zl , elle vaut,

ZA

(
l

2

)
= Z cop

c
Zl +Z cop

c tanh
(
γl/2

)
Z cop

c +Zl tanh
(
γl/2

) (2.45)
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FIGURE 2.12 – Étapes circuit jusqu’à obtention de l’impédance équivalente à l’ouverture Zap.

Cependant, dans notre configuration la ligne est fermée par des court-circuits, ce qui implique
que l’impédance de charge est nulle, Zl = 0. Le coefficient de réflexion au niveau du court circuit
vaut alors ρ =−1. D’autre part, on considère une ligne de transmission sans pertes. La constante
de propagation de la ligne[107] notéeγ est alors purement imaginaire, elle est donc égale àγ= jβ.
Or, mathématiquement, la tangente hyperbolique d’un nombre complexe est égale au complexe
de la tangente, tanh(γ(l /2)) = tanh(jβl/2) = j tan(βl /2). Ainsi l’impédance ramenée au centre de
la ligne pour une extrémité peut s’écrire, ZA = jZ cop

c tan(β(l /2)). L’impédance d’ouverture se cal-
cule donc comme la mise en parallèle des deux impédances ramenées en A, Zap = (ZA ∥ ZA) =
ZA/2. Dans son article, Robinson ajoute un facteur empirique l/a, qui donne, d’après ses ana-
lyses, de meilleurs résultats finaux. L’expression de l’impédance d’ouverture équivalente vue par
Robinson est donnée par la relation,

Zap = 1

2

l

a
jZ cop

c tan

(
βl

2

)
(2.46)

D’après les travaux de Robinson et bien que son inclusion soit en majeure partie empirique, le
facteur l /a traduit la prise en compte du couplage entre l’ouverture et la cavité électromagné-
tique. Il correspond alors à la connexion entre la ligne de transmission et le guide d’onde. L’im-
pédance caractéristique de la ligne Z cop

c est donnée par (2.42) dans la proposition de Robinson.

Dans son deuxième article, publié en 1998 [122] , Robinson propose deux extensions à sa for-
mule d’origine. La première concerne la modélisation d’ouvertures circulaires. Il s’appuie sur les
travaux de Turner [148] qui montre que le SE d’une ouverture circulaire est approximativement
similaire à celui d’une ouverture carrée de même surface. Dans ces conditions les dimensions
de l’ouverture équivalente carrée sont égales à l = w = r

p
π, où r représente le rayon de l’ou-

verture circulaire. La deuxième extension qu’il propose porte sur les ouvertures multiples. Consi-
dérons Nap ouvertures similaires, espacées de façon régulière sur la même paroi. L’impédance
d’ouverture équivalente totale correspond alors à la mise en série des impédances d’ouvertures
Zap (donnée par (2.46)) de chacune d’entre-elles, Z tot

ap = NapZap. D’autre part, la relation (2.46) est
indépendante de la position de l’ouverture puisqu’il utilise l’expression de l’impédance caracté-
ristique d’une ouverture centrée, donc Z cop

c = Z sym
c donnée par (2.42). On en déduit alors que le

modèle de Robinson considère une ouverture (ou plusieurs de même forme) toujours placée au
centre de la paroi frontale de la cavité électromagnétique. Cette observation constitue la première
limitation du modèle. Á partir de l’expression de Zap et du circuit électrique équivalent, on peut
retrouver facilement les efficacités de blindage électrique et magnétique de l’enceinte. Le para-

[107] Paul, C. R. Analysis of multiconductor transmission lines.
[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
[148] Turner, J. D. et al. « Characterisation of the SE of equipment cabinets containing Apertures ».
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graphe suivant détaille les étapes de calcul permettant de retrouver ces grandeurs en s’appuyant
sur la théorie des lignes de transmission.

2.2.1.2 Efficacité de blindage électrique et magnétique

Grâce au circuit équivalent, il suffit d’exprimer la tension et le courant au point P pour obte-
nir l’efficacité de blindage électrique et magnétique. La figure 2.13 donne les principales étapes
circuit pour le calcul de VP .

FIGURE 2.13 – Étapes circuit jusqu’à l’obtention du circuit équivalent final

En combinant les paramètres Vsource, η0 et Zap du circuit par le théorème de Thèvenin, il est
possible de remplacer le réseau linéaire par un générateur de tension V1 appelé générateur de
Thévenin d’impédance interne Z1, comme le montre la deuxième étape de la figure 2.13,

V1 =
Zap

η0 +Zap
Vsource (2.47) Z1 = η0 ∥ Zap = η0Zap

η0 +Zap
(2.48)

Le générateur équivalent V1 deviens alors la nouvelle source de perturbation, tenant compte
du couplage entre l’onde plane incidente représentée par le générateur de tension Vsource accom-
pagné de son impédance interne η0 et l’ouverture représentée par l’impédance Zap.

La ligne de transmission équivalente au guide (et de surcroit à la cavité) est définie, dans l’es-
pace, parallèle à l’axe central de l’ouverture, limitant ainsi l’évaluation du SEE (et du SEM ) au
point P , défini par le vecteur r(a/2,b/2, zP ). Par conséquent, seule la coordonnée zP suivant l’axe
longitudinal du guide est variable. Dans sa formulation, il ne considère que le premier mode de
propagation qui s’établit, à savoir le mode fondamental, correspondant à la pulsation la plus
faible. Le type de mode correspondant est défini par la géométrie du guide et en particulier des
dimensions de sa section droite. Dans le cas où la largeur de la section est plus grande que sa hau-
teur, à savoir a >> b, le mode fondamental est un mode TE caractérisé par le couple m = 1,n = 0,
noté TE10. La fréquence de coupure définie par (2.7) deviens fc10 = c/(2a). La longueur d’onde
de coupure vaut dans ce cas λc = 2a. Nous pouvons en déduire la longueur d’onde du guide

λg =λ/
√

1− (λ/2a)2. Sachant que la constante de propagation de la ligne sans pertes (purement
imaginaire) pour le mode fondamental TE10 vaut γ10 = jβ10 où m = 1 et n = 0, sa partie imaginaire
β10 = 2π/λg , s’écrit alors,

β10 = 2π

λ

√
1−

(
λ

2a

)2

(2.49)

Comme il s’agit ici d’un mode TE, dont l’expression est fournie par (2.35) telle que Z TE
cmn

=



2.2. Description des modèles ILCM 59

jωµ0/γmn , l’impédance du mode fondamental est alors donnée par,

Z TE
c10

= jωµ0

γ10
= ωµ0

β10
=

√
µ0

ε0

λg

λ
d’où Z TE

c10
= η0

1√
1−

(
λ

2a

)2
(2.50)

La tension au point P , défini par le vecteur r(a/2,b/2, zP ), est alors obtenue en réduisant le
circuit équivalent à un générateur V2, son impédance interne V2 et une impédance de charge Z3.
Puisque la ligne est sans pertes, tanh

(
γ10zP

)= j tan
(
β10zP

)
. On a alors,

V2 = V1

cos
(
β10zP

)+ j
(
Z1/Z TE

c10

)
sin

(
β10zP

) (2.51)

Z2 =
Z1 + jZ TE

c10
tan

(
β10zP

)
1+ j

(
Z1/Z TE

c10

)
tan

(
β10zP

) (2.52)

Z3 = jZ TE
c10

tan
[
β10(d − zP )

]
(2.53)

Les tensions VP et le courant IP au point P , défini par le vecteur r(a/2,b/2, zP ), sont calculés
par de simples lois de l’électronique, comme le pont diviseur de tension et la loi d’ohm. On en
déduit alors,

VP = V2Z3

Z2 +Z3
(2.54) IP = VP

Z3
= V2

Z2 +Z3
(2.55)

L’expression de la tension au point P peut se réduire à

VP = V1 sin
[
β10(d − zP )

]
sin

(
β10d

)− j
(
Z1/Z TE

c10

)
cos(β10d)

(2.56)

En l’absence de l’enceinte, l’impédance de charge au point P , défini par le vecteur r, est
simplement η0. Dans cette configuration les tensions et courants, respectivement V ′

P et I ′P s’ex-
priment tels que, V ′

P = Vsource/2 et I ′P = Vsource/2η0. L’ efficacité de blindage électrique est alors
donnée, en dB, par la relation,

SEE(r) =−20log

∣∣∣∣VP (r)

V ′
P (r)

∣∣∣∣=−20log

∣∣∣∣ 2VP (r)

Vsource

∣∣∣∣ (2.57)

On donne également l’expression de l’efficacité de blindage magnétique SEH en dB également,

SEH(r) =−20log

∣∣∣∣ IP (r)

I ′P (r)

∣∣∣∣=−20log

∣∣∣∣ 2IP (r)

Vsource
η0

∣∣∣∣ (2.58)

Considérons une enceinte de dimensions 30×12×30 cm dont la face avant contient une fente
de dimensions 100×5 mm. L’onde plane perturbatrice est choisie d’incidence normale et pola-
risée verticalement d’amplitude E inc

y = 10 V/m dans la simulation. Le générateur correspondant
V0 a est pris égal à 10 V. Puisque le calcul de SE est égal au quotient du champ électromagné-
tique ou des tensions (ou courant si on parle d’efficacité de blindage magnétique) avec et sans
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blindage, les valeurs numériques de Vsource et E inc
y n’ont pas d’influence sur les résultats, ils ont

donc été choisis arbitrairement. Nous aurions obtenus des résultats identiques pour des valeurs
différentes. La figure 2.14 illustre les résultats du calcul de l’efficacité de blindage obtenus par la
simulation sous le logiciel commercial CST 9 et ceux obtenus grâce au modèle de Robinson.

FIGURE 2.14 – Efficacité de blindage électrique au point P (15;6;27)cm obtenu à l’aide du modèle de
Robinson et de la simulation numérique.

Dans un guide d’onde fermé, plusieurs modes existent simultanément, dont les fréquences
de coupure sont différentes. Par exemple, les modes TE10 dans le guide fermé, correspondent aux
modes TE10p de la cavité. Dans le cas d’un caisson de 30×12×30 cm la fréquence de résonance
du mode TE101 est f101 = 707 MHz et correspond à la première fréquence de coupure du mode de
propagation TE10. Dans son modèle, Robinson n’inclut que le premier mode de propagation, à
savoir le mode fondamental TE10. Ainsi, le modèle est capable de prédire uniquement les modes
de résonance TE10p (où p = 1,2,3 · · · ). Les résultats obtenus confirment cette théorie, et le modèle
est performant jusqu’à environ 1,7 GHz. Au delà de cette valeur, l’efficacité de blindage est mal
évaluée puisque la propagation des modes supérieurs n’est pas modélisée. Cette limitation du
modèle de Robinson est de loin la plus importante car elle est la plus restrictive. Il n’admet de so-
lution qu’aux alentours de la première fréquence de coupure du guide (ou première fréquence de
résonance de la cavité électromagnétique, et ses multiples TE10p ), ce qui limite son application
aux basses fréquences. Nous avons indiqué sur la figure 2.14, pour la configuration étudiée les
zones de validité et de non validité du modèle de Robinson. Celles-ci sont sont séparées par un
trait vert à la fréquence de 1,7 GHz. En résumé, on compte trois restrictions importantes. La pre-
mière concerne la position de l’ouverture qui doit obligatoirement être centrée, la deuxième im-
pose un point d’observation suivant l’axe longitudinal du guide et centré dans le plan transverse
et la dernière concerne la bande de fréquence de validité du modèle. Ainsi, bien que la formula-
tion soit novatrice, elle comporte un certain nombre de restrictions qui limite considérablement
son utilisation. On trouve alors dans la littérature un grand nombre de travaux engendrés pour
lever les limitations du modèle (voir chapitre 1). Le plus performant d’entre eux est apparu il y a

9. Nous discuterons du choix de la référence numérique au début du troisième chapitre.
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quelques années. Ming Chu Yin [155] propose une approche basée sur les travaux de Robinson
[122] , où il supprime une partie des limites de ce dernier. Il constitue de ce fait un des modèles
les plus complet. Par conséquent il est le point de départ de nos travaux de recherche. Nous pro-
posons au paragraphe suivant, une description détaillée des améliorations apportées par Yin au
modèle de Robinson.

2.2.2 Modèle de Yin

Dans le but d’améliorer les performances du modèle circuit développé par Robinson, Yin pro-
pose en 2016 une réécriture du modèle. Il apporte certaines améliorations qui permettent l’uti-
lisation du modèle dans un plus grand nombre de configurations par son extension aux multi
ouvertures décentrées sur une bande de fréquence plus large par son extension aux modes su-
périeurs. Son approche est donc, comme celle de Robinson, rapide, précise et simple mais aussi
efficace sur une large bande de fréquence et pour différentes configurations d’ouvertures.

2.2.2.1 Extension aux multiples ouvertures décentrées

La première amélioration concerne la position spatiale de l’ouverture, qui jusqu’ici doit être
obligatoirement centrée. Selon la théorie d’excitation d’un guide d’onde [110] , lorsqu’un champ
électromagnétique excite un guide, plus les formes du champ d’excitation et du champ de mode
dans le guide sont similaires, plus le champ du mode excité est fort. Yin définit alors un coef-
ficient, noté Ca , qui, pour une excitation de type onde plane, polarisée verticalement, à savoir
suivant l’axe y , s’écrit,

Ca = sin
(mπ

a
xc

)
cos

(nπ

b
yc

)
(2.59)

Le coefficient dépend ainsi de la position spatiale de l’ouverture, à travers ses coordonnées
centrales (xc , yc ) mais également de la polarisation de l’onde perturbatrice et de la distribution
des champs électromagnétiques dans la cavité, puisque dans un guide d’onde la composante Ey

du champ électrique est fonction du produit sin(mπx/a)cos(nπy/b) (pour une origine au point
O). L’impédance d’ouverture Zap est directement impactée et définie comme,

Zap =Ca
1

2

l

a
jZ cop

c tan
βl

2
(2.60)

Dans le cas d’ouvertures multiples, de tailles et de formes similaires ou différentes, l’impé-
dance d’ouverture totale peut s’écrire comme la somme des impédances de chaque ouverture
présente,

Z tot
ap =

Nap∑
i=1

li

2a
jZ cop

c tan

(
βli

2

)
× sin

(mπ

a
xc,i

)
cos

(nπ

b
yc,i

)
(2.61)

L’indice i désigne l’ouverture concernée. Le modèle ne se limite plus à une seule ouverture
centrée ou plusieurs de mêmes dimensions et espacées périodiquement également centrées sur
la paroi frontale de l’enceinte, il peut ainsi traiter des configurations d’ouvertures bien plus com-
plexe que le modèle d’origine.

[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances
of an Enclosure With Apertures ».

[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
[110] Pozar, D. M. Microwave engineering.
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2.2.2.2 Extension aux modes supérieurs

La seconde amélioration concerne les modes de propagation dans le guide. Jusqu’à présent,
seul le mode fondamental est pris en compte dans la modélisation du guide. Cette approximation
constitue une restriction au niveau fréquentiel et limite la prédiction aux modes de résonance
TE10p de la cavité. Yin propose alors une version multimodale du modèle de Robinson afin d’in-
tégrer dans la modélisation les modes supérieurs de propagation.

Dans la théorie des guides d’onde, on peut définir, pour un guide de section transverse a ×b
modélisé par une ligne de transmission équivalente sans pertes, une constante de propagation
γmn = jβmn , grâce à la relation (2.15) et une impédance caractéristique pour chaque mode via les
relations (2.35) et (2.36).

βmn = ω

c

√
1−

(
mλ

2a

)2

−
(

nλ

2b

)2

(2.62)

Z TE
cmn

= η0√
1−

(
mλ

2a

)2

−
(

nλ

2b

)2
(2.63)

Z TM
cmn

= η0

√
1−

(
mλ

2a

)2

−
(

nλ

2b

)2

(2.64)

Le champ électrique et la tension sont deux grandeurs physiquement liés. À partir des ex-
pressions théoriques des composantes du champ électrique dans un guide, disponibles dans
l’ouvrage de David M. Pozar [110] 10 il est possible d’exprimer les composantes de la réponse
en tension au point P défini par r(xP , yP , zP ) en fonction de la tension sur la ligne de transmis-
sion équivalente au guide V TE

eq (ou V TM
eq ). On note également que V TE

eq est équivalente à la ten-
sion VP développée par Robinson. La première différence concerne l’expression de l’impédance
d’ouverture Zap qui, pour le modèle de Yin inclut le coefficient Ca introduit au paragraphe pré-
cédent. D’autre part, l’impédance caractéristique de mode, qui est celle du mode fondamental
pour le modèle de Robinson Z TE

10 est également remplacée par son expression en fonction du
mode considéré (voir les relations (2.63) et (2.64)). Quelque soit le mode, défini par le couple
(m,n), la tension équivalente en zP de la ligne peut s’écrire,

Veq(zP ) =

VsourceZ tot
ap

η0 +Z tot
ap

sin
[
βmn(d − zP )

]
sin

(
βmnd

)− j
η0Z tot

ap

(η0 +Z tot
ap )Zcmn

cos(βmnd)

(2.65)

À partir de cette relation Yin met en oeuvre une décomposition modale de la tensions dans la
cavité. Il défini ainsi pour chaque type de mode, à savoir TE ou TM, une tension mathématique
équivalente au point P dans les trois directions du plan. On parle de tension mathématique puis-
qu’une tension réelle est définie entre deux potentiels et pas en un point spécifique de l’espace.
Pour les modes TE, la composante longitudinale du champ électrique à savoir E TE

z = 0. Ainsi la
composante longitudinale de la réponse en tension au point P , notée V TE

pz est également nulle.
Les expressions des composantes transverses de la réponse en tension au point P , défini par le
vecteur r(xP , yP , zP ), pour les modes TE, notées V TE

px et V TE
py , développées par Yin, sont données

[110] Pozar, D. M. Microwave engineering.
10. cf chapitre 3 Transmission Lines and Waveguides, section 3.3 Rectangular waveguides, pages 110 à 115
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par [155] ,

V TE
px (r) = ∑

m,n
− an

bm
V TE

eq (zP ) cos
mπxP

a
sin

nπyP

b
avec m 6= 0 (2.66a)

V TE
py (r) = ∑

m,n
V TE

eq (zP ) sin
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.66b)

Pour les modes TM, Ming Chu Yin précise dans son article qu’il apporte une modification
empirique dans son développement. Pour le calcul des composantes de la réponse en tension
des modes TM, il préfère l’utilisation de la tension équivalente calculée pour les modes TE afin
d’éviter certaines discontinuités dans le calcul de l’efficacité de blindage. Ces discontinuités ap-
paraissent lorsque V TM

px et V TM
py sont fonctions de V TM

eq . Ainsi, considérant m,n 6= 0, Yin développe
pour les modes TM,

V TM
px (r) = ∑

m,n

bm

an
V TE

eq (zP ) cos
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.67a)

V TM
py (r) = ∑

m,n
V TE

eq (zP ) sin
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.67b)

V TM
pz (r) = ∑

m,n
− bkc

2

nπβmn

(
V TM

eq

)′
(zP ) sin

mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.67c)

Notons également que la composante longitudinale est quant à elle dépendante de
(
V TM

eq

)′
qui n’est autre que la dérivée de V TM

eq par rapport à z lorsque z = zP divisé par −βmn . Elle est
donnée par la relation,

(
V TM

eq

)′ = V1 cos
[
βmn(d − zP )

]
sin

(
βmnd

)− j
(
Z1/Z TM

cmn

)
cos(βmnd)

(2.68)

Les expression totales de chaque composante au point P sont obtenues en sommant les ten-

sions dues à la contribution de chaque mode, V tot
pu (r) =

(
V TE

pu (r)+V TM
pu (r)

)
, où u = {x, y, z}. La ré-

ponse en tension totale au point P est la somme quadratique des trois composantes,

V tot
P (r) =

√(
V tot

px (r)
)2 + (

V tot
py (r)

)2 + (
V tot

pz (r)
)2 (2.69)

On donne, comme pour le modèle de Robinson l’efficacité de blindage électrique en un point
P de l’espace de la cavité électromagnétique, défini par r(xP , yP , zP ),

SEE(r) =−20log

∣∣∣∣∣2V tot
P (r)

Vsource

∣∣∣∣∣ (2.70)

2.2.2.3 Résultats numériques et discussion

Considérons une enceinte de 30×12×26 cm illuminée par une onde plane d’incidence nor-
male polarisée verticalement d’amplitude E0 = 10 V/m. Le générateur de tension correspondant

[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances
of an Enclosure With Apertures ».
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génère une tension de 10 V. Nous étudions deux configurations. Dans la première, l’ouverture
est choisie de forme rectangulaire de dimensions 4 × 2 cm et décentrée, Les coordonnées du
centre de l’ouverture sont égales à (xa = 10, ya = 3) cm. On estime l’efficacité de blindage au
point P (24,5;8,5;21,5) cm. Dans la seconde configuration, on modélise une grille de ventilation
centrée de 4∗4 ouvertures carrées, de dimensions identiques, à savoir 2×2 cm et espacées sui-
vant les axes x et y de 2 mm. L’efficacité de blindage est estimée au point P (15,6,21.5) cm. Dans
les deux cas les résultats obtenus grâce au modèle de Yin sont comparés à des résultats issus de
simulations numériques (via le logiciel commercial CST), disponibles figures 2.15 et figure 2.16.
On retrouve sur chaque graphique une représentation schématique de la configuration.

FIGURE 2.15 – Efficacité de blindage électrique calculée via le modèle de Yin et comparé au logiciel
commercial cst studio suite dans le cas d’une ouverture rectangulaire décentrée.

De manière générale, et ce pour les deux configurations étudiées, les résultats obtenus par
les deux méthodes sont en bonne adéquation. Rappelons que le modèle de Robinson, est seule-
ment capable de modéliser le premier mode de propagation du guide, ce qui correspond aux
modes de résonance TE10p de l’enceinte métallique. Nous avons tracé figure 2.16 l’efficacité de
blindage prédite par le modèle de Robinson, puisque le modèle est capable de traiter des cas
de ventilation de Nap ouvertures identiques espacées régulièrement. Nous en tirons la même
conclusion qu’au paragraphe précédent, à savoir qu’au delà de la première fréquence de réso-
nance (et parfois, comme c’est le cas ici de la seconde), le modèle de Robinson n’est plus fiable.
La seconde extension proposée par Yin, qui vise à tenir compte des modes supérieurs de la cavité
électromagnétique, est sur cette large plage de fréquence, indispensable. On retrouve bien pour
les deux configurations l’intégralité des résonances du caisson. On entend par l’intégralité des ré-
sonances, tous les modes excités par le dispositif d’excitation. Bien sur, le modèle n’est pas parfait
et on observe à certaines fréquences des discontinuités tout à fait acceptables compte tenu du
fait que le modèle repose sur des approximations et des analogies. Concernant la grille de ven-
tilation, le couplage entre les ouvertures n’est pas modélisé dans la formulation de Yin. Or, plus
les ouvertures sont proches, plus le couplage est important. Dans le cas de l’ouverture décentrée,
les différences d’amplitudes entre les fréquences de résonances sont plus grandes, puisque, en-
core un fois, tous les phénomènes physiques liés au comportement des ouvertures ne sont pas
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FIGURE 2.16 – Efficacité de blindage électrique calculée via le modèle de Yin et comparé au logiciel
commercial cst studio suite dans le cas d’une ventilation centrée de 4×4 ouvertures carrées.

modélisés. Ici, l’ouverture est placée proche du bord de la paroi, et à cause de la diffraction de
l’onde incidente par l’ouverture, des résonances de la cavité et de l’influence des sommets (là
où se rejoignent trois parois métalliques), la distribution du champ dans la cavité est différente.
Le modèle de Yin possède des limitations, comme une mauvaise prise en compte de l’influence
des bords ou bien des phénomènes de diffraction. Ainsi, on obtient ponctuellement une sures-
timation de l’efficacité de blindage. Malgré cela, et compte tenu des restrictions imposées par
l’approche circuit, les résultats sont particulièrement en accord avec la simulation numérique,
où les phénomènes physiques sont modélisés fidèlement. On constate également que la taille,
la forme, la position et le nombre des ouvertures ont une importance capitale et impactent très
fortement l’efficacité de blindage électrique et par conséquent les performances de cette protec-
tion métallique. Dans le cas de l’ouverture rectangulaire la quantité d’énergie qui pénètre dans
la cavité est plus faible mais excite beaucoup plus de modes de résonances. Aussi, bien que la
surface totale d’ouvertures de la grille de ventilation est huit fois supérieure à celle de l’ouverture
rectangulaire, l’amplitude moyenne de l’efficacité de blindage n’est réellement affectée qu’aux
alentours des premières fréquences de résonances.

D’après les résultats, les extensions proposées par Yin augmentent considérablement les per-
formances du modèle circuit. La prédiction est précise et fiable, et le comportement de l’enceinte
perforée est fidèlement reproduit. Cependant le modèle ne permet pas de calculer directement
le champ électrique en un point de la cavité. Le modèle de Yin ne donne accès qu’à une tension
mathématique exprimée en un point de l’espace. Physiquement, sa description n’est pas liée au
champ électrique comme peut l’être une tension réelle, ce qui rends son utilisation purement
calculatoire. La prédiction du champ électrique local est cependant nécessaire pour quantifier le
couplage avec un équipement électrique présent dans la cavité. Par conséquent, nous proposons
au paragraphe suivant, une reformulation du modèle de Yin visant à améliorer la modélisation
physique du problème.
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2.2.3 Reformulation du modèle de Yin

Le modèle de Yin constitue un des modèles les plus performant dans la prédiction d’effica-
cité de blindage de cavités électromagnétiques perforées. Cependant, La formulation analytique
du modèle présente certains aspect qui n’ont aucun sens physique. La tension décrite par Yin
au point P est en réalité une « tension mathématique » décomposée sur la base des modes de la
cavité électromagnétique, sans aucune signification physique. Puisque le guide n’est formé que
d’un seul conducteur, il ne peut pas y avoir de différence de potentiel, et par conséquent pas de
réelle tension à proprement parlé. Son utilité ici est purement mathématique. D’autre part, le
générateur modélisant l’onde plane incidente ne dépends absolument pas des caractéristiques
de celle-ci, comme l’amplitude. Évidemment, puisqu’on s’intéresse au SE, ce n’est pas forcément
nécessaire. Cependant, dans une perspective d’estimation du couplage de l’onde plane avec un
élément présent dans la cavité il est nécessaire d’être capable de modéliser physiquement l’onde
plane et son incidence mais aussi prédire directement le champ électrique à l’intérieur de la ca-
vité. Or, le modèle de Yin ne fournit aucune de ces grandeurs. On propose alors une reformu-
lation de son modèle à deux niveaux. D’abord le générateur de tension modélisant la source de
perturbation est calculé en tenant compte de la source de perturbation. Ensuite, on propose de
calculer les champs électriques et magnétiques induits dans la cavité en fonction de la tension et
du courant qui circule sur la ligne de transmission équivalente au guide. L’efficacité de blindage
est déduite en fonction des champ électromagnétiques induits et de l’amplitude de la source de
perturbation.

• Source de perturbation :

Dans le modèle circuit d’origine, à savoir celui de Robinson, l’onde plane est modélisée par
un simple générateur de tension. C’est un des paramètres qui n’a pas été modifié par Yin. Or,
ce générateur n’est pas représentatif de l’onde excitatrice. On considère ici une onde plane d’in-
cidence normale et polarisée verticalement. Son amplitude est donc définie par sa composante
suivant y notée E inc

y . On peut redéfinir l’expression du générateur Vsource grâce à la définition de
la puissance transmise à travers une surface et le vecteur de Poynting comme [71] ,

Vsource = E inc
y ×

p
ab (2.71)

L’impédance interne du générateur est égale, comme pour les modèles de Robinson et Yin, à
l’impédance du vide, η0 = 120π.

Remarque : Puisque l’efficacité de blindage se calcule comme un rapport, sa valeur est indé-
pendante de celle de la source de perturbation. Néanmoins, dans certains cas, il est nécessaire de
connaitre la valeur de la source. Prenons l’exemple de la prédiction de couplages entre la source
de perturbation et un équipement présent dans la cavité. Ce type de problème implique de re-
trouver les champs électromagnétiques induits dans la cavité et leurs conséquences vis à vis de
l’équipement. Dans ce cas, la source de perturbation impacte fortement la distribution des ob-
servables en sortie. D’autre part, le sens physique de cette formulation est plus fort puisque cette
approche est directement liée à l’amplitude réelle de l’onde plane.

[71] Konefal, T. et al. « A Fast Multiple Mode Intermediate Level Circuit Model for the Prediction of Shielding Effecti-
veness of a Rectangular Box Containing a Rectangular Aperture ».
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• Reformulation en champs électromagnétiques :

La représentation des champs électrique et magnétique dans un guide d’onde uniforme (de
section constante sur toute sa longueur) peut être reformulée en terme d’un nombre infini de
tensions et de courants de modes. La description de la totalité du champ dans le guide est ainsi
réduite à la description du comportement électrique sur un ensemble de lignes de transmissions.
Nous avons donc besoin d’exprimer le champ en fonction des grandeurs présentes sur une ligne
de transmission, comme la tension ou le courant. Pour faire apparaitre cette grandeur dans l’ex-
pression des champs transverses, on réalise une séparation des variables. Les champs transverses
dans une section du guide peuvent ainsi s’écrire comme le produit d’une fonction à dépendance
longitudinale (comme la tension ou le courant) par une fonction à dépendance transverse, notée
emn et hmn. Ces dernières sont définies en m−1. Les champs électriques et magnétiques trans-
verses peuvent alors s’exprimer comme,

Et(x, y, z) =V (z)emn(x, y) (2.72a)

Ht(x, y, z) = I (z)hmn(x, y) (2.72b)

Les parties dépendantes de la coordonnée longitudinale du guide, notée z, sont délibérément
notée V (z) et I (z) puisque leur dimensions sont équivalentes à celles de la tension et du courant.
Puisqu’on retrouve dans les guides d’onde deux types de modes, TE et TM, on peut alors égale-
ment décomposer les champs transverses comme la somme des contributions de ces deux types
de modes,

Et(x, y, z) = ∑
m,n

V TE(z)eTE
mn(x, y)+ ∑

m,n
V TM(z)eTM

mn(x, y) (2.73a)

Ht(x, y, z) = ∑
m,n

I TE(z)hTE
mn(x, y)+ ∑

m,n
I TM(z)hTM

mn(x, y) (2.73b)

Pour les modes TM, la composante longitudinale du champ magnétique est nulle, Hz = 0, ce
qui implique que ∇×Et = 0. Les fonctions à dépendance transverse s’écrivent, en fonction du
potentiel scalaire transverse noté φmn(x, y),

eTM
mn(x, y) =−∇tφmn(x, y) (2.74a)

hTM
mn(x, y) = uz ×××eTM

mn(x, y) (2.74b)

Pour les modes TE, la composante longitudinale du champ électrique est nulle, Ez = 0, ce qui im-
plique que ∇×Ht = 0. les fonctions à dépendance transverses s’écrivent en fonction du potentiel
scalaire transverse adimensionnel noté ψmn(x, y),

eTE
mn(x, y) =−uz×∇tψmn(x, y) =−uz×hTE

mn (2.75a)

hTE
mn(x, y) = uz ×××eTE

mn(x, y) =−∇tψmn(x, y) (2.75b)

On donne au début du chapitre, paragraphe 2.1.4.2 l’expression des composantes longitu-
dinales Ez et Hz en fonction de Et et Ht. À partir de ces expressions, données par (2.29a) et
(2.29b), des relations, (2.73), (2.74) et (2.75), on peut redéfinir les composantes longitudinales
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E TM
z (puisque E TE

z = 0) et H TE
z (puisque H TM

z = 0) en fonction de I (z) et V (z), telles que,

jkζE TM
z = ∑

m,n
I TM(z)kc

2φmn (2.76a)

jkηH TE
z = ∑

m,n
V TE(z)kc

2ψmn (2.76b)

On rappelle que kc représente le nombre d’onde de coupure du mode considéré.

Les relations précédemment établies vont nous permettre de déduire l’expression des com-
posantes des champs électromagnétiques pour chaque mode en fonction de la tension Veq ou du
courant Ieq sur la ligne équivalente au guide. La tension équivalente sur la ligne le long de l’axe z
est fournie par Yin. Son expression est rappelée par la relation (2.65). D’une manière générale, les
grandeurs électriques équivalentes Veq (zP ) et Ieq (zP ) peuvent s’écrire, dans le cas d’une ligne de
transmission sans pertes fermée par un court-circuit et alimentée par un générateur de tension
Vsource d’impédance interne η0,

Veq(zP ) = 1−exp
(−2jβmnd

)
exp

(
2jβmn zP

)
1+ Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp
(−2jβmnd

) Zcmn

Zcmn +Z1
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

exp
(−jβmn zP

)
(2.77)

Ieq(zP ) = 1+exp
(−2jβmnd

)
exp

(
2jβmn zP

)
1+ Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp
(−2jβmnd

) 1

Zcmn +Z1
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

exp
(−jβmn zP

)
(2.78)

On rappelle que Z1 représente l’impédance équivalente au couplage onde plane-ouverture défi-
nie par la relation Z1 = η0Z tot

ap /(η0 +Z tot
ap ) définie par Robinson et Z tot

ap représente l’impédance de
l’ouverture définie par Yin par la relation (2.61).

Quelque soit le type de propagation ou bien la composante concernée, le champ est fonction
du potentiel scalaire transverse. Il faut alors dans chaque cas résoudre l’équation aux dérivées
partielles de Helmholtz dans le plan transverse qui met en jeu les potentiels scalaires.

• Composantes des champs électromagnétiques pour les modes TM : L’équation à ré-
soudre dans le plan transverse est,

∇t
2φmn +k2

cφmn = 0 (2.79)

Dans le cas des modes TM, la condition à satisfaire sur les parois du guide est φmn = 0. La résolu-
tion de l’équation (2.79) conduit à

φmn =C TM
mn sin

mπx

a
sin

nπy

b
(2.80)

avec

C TM
mn = 2p

ab

[(mπ

a

)2
+

(nπ

b

)2
]−(1/2)

(2.81)
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D’après (2.37b) au paragraphe 2.1.4.2, qui lie les courants et tensions le long d’une ligne de
transmission et (2.36), qui donne l’expression de l’impédance caractéristique des modes TM, on
peut écrire, I TM

eq (z) =−(jωε0/γmn
2)×dV TM

eq (z)/dz. En introduisant l’expression du potentiel sca-
laire transverse donné par, (2.80) dans la relation (2.74a), on peut en déduire les composantes du
champ électrique au point d’observation P (xP , yP , zP ),

E TM
x (r) =− ∑

m,n
C TM

mn
mπ

a
V TM

eq (zP )cos
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.82a)

E TM
y (r) =− ∑

m,n
C TM

mn
nπ

b
V TM

eq (zP )sin
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.82b)

E TM
z (r) =− ∑

m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz

∣∣∣∣∣
z=zP

sin
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.82c)

Dans le cas où les parois métalliques du guide sont parfaitement conductrices, à savoir sans
aucune pertes (σ=∞) la constante de propagation s’écrit γmn

2 =−βmn
2. La composante longi-

tudinale du champ électrique vaut alors,

E TM
z (r) = ∑

m,n

k2
c

βmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz

∣∣∣∣∣
z=zP

sin
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.83)

Les composantes du champ magnétique, peuvent donc s’écrire en fonction du courant sur la
ligne équivalente I TM

eq (z), comme 11,

H TM
x (r) = ∑

m,n
C TM

mn
nπ

b
I TM

eq (zP )sin
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.84a)

H TM
y (r) =− ∑

m,n
C TM

mn
mπ

a
I TM

eq (zP )cos
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.84b)

H TM
z (r) =0 (2.84c)

• Composantes des champs électromagnétiques pour les modes TE : L’équation à ré-
soudre dans le plan transverse est,

∇t
2ψmn +k2

cψmn = 0 (2.85)

La condition aux limites à satisfaire porte ici sur la dérivée du potentiel scalaire transverse, tel que
∂ψmn/∂x = 0 pour x = 0 et x = a, et ∂ψmn/∂y = 0 pour y = 0 et y = b. La résolution de l’équation
(2.85) conduit à

ψmn =C TE
mn cos

mπx

a
cos

nπy

b
(2.86)

avec

C TE
mn =

√
εmεn

ab

[(mπ

a

)2
+

(nπ

b

)2
]−(1/2)

(2.87)

où εm et εn sont définis tels que, εm ,εn = 1 pour m,n = 0 et εm ,εn = 2 pour m,n 6= 0.
En introduisant (2.86) dans l’expression des composantes transverses du champ électrique

11. Puisque le courant et la tension sont reliés par la relation (2.32b) rappelée au paragraphe 2.1.4.2, les composantes
du champ magnétique peuvent être facilement reformulées en fonction de la tension V TM

eq
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pour les modes TE, donnée par (2.73a), on peut facilement déduire les composantes du champ
électrique au point d’observation P (xP , yP , zP ),

E TE
x (r) = ∑

m,n
C TE

mn
nπ

b
V TE

eq (zP )cos
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.88a)

E TE
y (r) = ∑

m,n
−C TE

mn
mπ

a
V TE

eq (zP )sin
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.88b)

E TE
z (r) =0 (2.88c)

D’après (2.37a) et l’expression de l’impédance caractéristique des modes TE donnée par (2.35),
on a V TE

eq =−(jωµ0/γmn
2)×dI TE

eq (z)/dz. Ainsi, en combinant les relations (2.75), (2.76b) et (2.86)
les composantes du champ magnétique peuvent s’écrire,

H TE
x (r) = ∑

m,n
C TE

mn
mπ

a
I TE

eq (zP )sin
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.89a)

H TE
y (r) = ∑

m,n
C TE

mn
nπ

b
I TE

eq (zP )cos
mπxP

a
sin

nπyP

b
(2.89b)

H TE
z (r) = ∑

m,n
C TE

mn
k2

c

γmn
2

dI TE
eq

dz

∣∣∣∣∣
z=zP

cos
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.89c)

Dans le cas d’une ligne de transmission sans pertes, et de ce fait d’un guide aux parois parfai-
tement conductrices, la relation (2.89c) devient,

H TE
z (r) =− ∑

m,n
C TE

mn
k2

c

βmn
2

dI TE
eq

dz

∣∣∣∣∣
z=zP

cos
mπxP

a
cos

nπyP

b
(2.90)

• Champ totaux et Efficacité de blindage : Les composantes, notées u = {x, y, z}, des champs
magnétique et électrique totaux sont obtenus au point P défini par r(xP , yP , zP ) en sommant la
contribution de chaque type de mode de propagation. Ainsi,

Eu(r) = E TE
u (r)+E TM

u (r) (2.91)

Hu(r) = H TE
u (r)+H TM

u (r) (2.92)

(2.93)

La valeur du champ total, qu’il soit magnétique ou électrique, est donnée par la somme qua-
dratique des trois composantes,

Etot(r) =
√
|Ex (r)|2 +|Ey (r)|2 +|Ez (r)|2 (2.94)

Htot(r) =
√
|Hx (r)|2 +|Hy (r)|2 +|Hz (r)|2 (2.95)

Les efficacités de blindage électrique et magnétique, définies plus haut comme le rapport du
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champ électrique ou magnétique en l’absence et en présence du blindage, s’écrivent comme,

SEE(r) =−20log
Etot(r)

E inc
tot (r)

(2.96)

SEH(r) =−20log
Htot(r)

H tot
inc(r)

(2.97)

Rappelons que l’agression considérée ici est une onde plane polarisée verticalement. Ainsi la
seule composante du champ électrique incident est E inc

y . Puisque les autres composantes sont
nulles, l’efficacité de blindage électrique peut s’écrire,

SEE(r) =−20log
Etot(r)

E inc
y (r)

(2.98)

• Comparaison avec le modèle de Yin :

Dans un première configuration, on considère la même cavité qu’au paragraphe précédent,
de dimensions 30×12×26 cm, contenant une grille de ventilation centrée de 4∗4 ouvertures car-
rées, de dimensions identiques, à savoir 2×2 cm et espacées suivant les axes x et y de 2 mm sur
sa face avant. Les coordonnées du point d’observation sont (15 ;6 ;21,5) cm. Nous avions observé
lors de comparaisons entre le modèle de Yin et CST studio suite, notre référence numérique,
quelques différences autour de 2,1 GHz (voir figures 2.15 et 2.16 dans la section précédente). Les
résultats obtenus par le modèle de Yin, la reformulation proposée dans ce paragraphe et le logi-
ciel commercial CST studio suite sont donnés figure 2.19.

FIGURE 2.17 – Efficacité de blindage électrique d’une enceinte munie d’une grille de ventilation 4*4
calculée via les modèles de Yin et la version reformulée du modèle en champ électrique.

La reformulation du modèle présente des résultats similaires à ceux du modèle de Yin, seule
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sa formulation est relativement différente. Les deux versions du modèles ne tiennent pas compte
les couplages (et la rétroaction) qui peuvent exister entre les ouvertures. Or, dans cette configu-
ration, ces ouvertures sont relativement proches, ce qui pourrait expliquer les écarts d’amplitude
obtenus autour de la fréquence 2,1 GHz. On peut alors considérer ici que les différences obte-
nues sont dues au modèle d’ouverture (qui est identique pour les deux formulations, celle de
Yin et la reformulation proposée dans ces travaux) et non à l’implémentation des modèles cir-
cuits. D’autre part, sur toute la bande de fréquence, les deux formulations présentent des écarts
d’amplitudes de quelques dB, chacune étant plus performante que l’autre sur des bandes de fré-
quences différentes. On se propose alors d’étudier dans une autre configuration les performances
des deux méthodes via un comparateur de données.

Dans cette seconde configuration, les dimensions de la cavité restent inchangées. La paroi
frontale de l’enceinte contient ici une grille de ventilation centrée composée de 3∗3 ouvertures
carrées de dimensions 2×2 cm espacées de 7 mm dans chaque directions. Les ouvertures sont
choisies ici moins proches que dans la configuration précédente afin de limiter les erreurs liées
au couplage entre les ouvertures. La figure 2.18 montre les efficacités de blindage calculées via le
modèle de Yin et la reformulation du modèle en champ électrique. On donne également figure
2.19, une évaluation des deux modèles par rapport aux résultats issus du logiciel commercial CST
studio suite par la méthode FSV. C’est une des méthodes disponibles pour comparer deux résul-
tats. Celle-ci permet de quantifier les différences entre deux courbes, et classe ces écarts en six
catégories, Excellent, Very Good, Good, Fair, Poor et Very Poor. Pour des raisons pratiques, nous
avons conservé l’appellation anglosaxone des catégories. La méthode FSV est une des méthodes
permettant non seulement de comparer les amplitudes de deux résultats mais aussi de comparer
les variations en fréquences de ces résultats (au travers de dérivées première et seconde). Ainsi
elle fournit trois histogrammes, un caractérisant l’aspect amplitude noté ADM, un caractérisant
les aspects amplitude et variation fréquentielle noté FDM, et un global, équivalent à la somme
des deux autres.

FIGURE 2.18 – Efficacité de blindage électrique d’une enceinte munie d’une grille de ventilation 3*3
calculée via les modèles de Yin et la version reformulée du modèle en champ électrique.
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(a) FSV CST et reformulation en champ électrique (b) FSV CST et modèle de Yin

FIGURE 2.19 – Histogrammes de confiance obtenus par évaluation FSV pour (a) la reformulation du modèle
en champ électrique et (b) le modèle de Yin dans la configuration de la figure 2.18

Les résultats obtenus par les deux versions du modèle sont cohérents avec ceux fournit par
le logiciel commercial CST MWS. L’évaluation en amplitude par la FSV (notée ADM sur la figure)
montre que la reformulation est plus précise de 17% dans la catégorie « Excellent ». L’évaluation
globale (notée GDM) montre que la reformulation du modèle donne, pour cette configuration
de meilleurs résultats dans la catégorie « excellent ». Cependant, pour chacun des modèles la
somme des pourcentages des trois premières catégories est identique et correspond à 76%. En
conclusion, les formulations sont équivalentes lorsqu’on s’intéresse à l’efficacité de blindage de
la cavité électromagnétique perforée. Néanmoins les paramètres qui permettent d’accéder au SE
ne sont pas décrits de la même manière. Le modèle de Yin s’appuie sur une formulation pure-
ment mathématique alors que notre reformulation sur une version plus physique du problème.
D’autre part, Yin néglige certains modes de propagation, les modes TE0n . En effet, la relation
(2.66a), donnant l’expression analytique de la tension V TE

px , est vraie si et seulement si m 6= 0.
Dans notre formulation l’existence de ces modes n’est pas négligée. La prise en compte de ces
modes explique les différences d’amplitude entre les courbes obtenues par chacun des modèles.

2.3 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié le problème d’une cavité électromagnétique perforée
agressée par une onde plane par son comportement purement électrique. La cavité est alors as-
similée à une longueur de guide d’onde creux à section rectangulaire fermé par des parois mé-
talliques parfaitement conductrices. Le guide court-circuité est modélisé par une ligne de trans-
mission. Pour tenir compte de l’agression, la ligne est alimentée par un générateur de tension et
son impédance interne égale à l’impédance du vide. L’ouverture est quant à elle modélisée dans
l’approche circuit par une ligne de transmission coplanaire. Sa présence est caractérisée par une
impédance équivalente. Nous avons analysé deux modèles ILCM connus, le modèle de Robinson,
et le modèle de Yin. Le premier modèle étudié, celui de Robinson, comporte plusieurs restrictions
contraignantes. Celles-ci concernent surtout la position de l’ouverture et la largeur du spectre en
fréquence. Dans sa formulation l’ouverture est considérée centrée sur la paroi frontale de ca-
vité ce qui n’est pas toujours le cas pour des enceintes de blindages réelles. Aussi, son approche
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est limitée aux fréquences proches de la première fréquence de coupure du mode fondamental,
puisque c’est le seul mode de propagation qu’il modélise. Afin de supprimer ces limitations Yin
propose dans son modèle des techniques pour améliorer ces aspects. La prédiction d’efficacité
de blindage par sa formulation fournit des résultats très cohérent avec ceux issus d’un logiciel
commercial. Le modèle est rapide, précis, fidèle au comportement de la cavité et performant sur
une large bande de fréquence. Cependant, il ne permet pas l’évaluation directe de la distribution
du champ électrique (et magnétique) dans la cavité. Son approche est surtout mathématique.
C’est pourquoi nous avons reformulé certains aspects de son modèle. Notre approche permet
d’estimer le champ électromagnétique induit en un point de la cavité. Nous avons également
proposé une définition du générateur de tension équivalent à l’onde plane excitatrice en fonc-
tion de l’amplitude de cette onde. De cette manière, il est possible d’évaluer le couplage avec un
équipement placé à l’intérieur de la cavité. Puisque le modèle circuit s’appuie sur la théorie des
lignes de transmission, la suite de ces travaux porte sur le couplage avec une ligne de transmis-
sion placée dans la cavité électromagnétique.



CHAPITRE 3

Modélisation du couplage avec une ligne de
transmission

La rapidité et la simplicité de l’implémentation du calcul sont les avantages majeurs des mo-
dèles ILCM. Grâce à leur aspect circuit, ils présentent un grand intérêt pour l’étude du couplage
électromagnétique avec une structure filaire placée à l’intérieur de boîtiers de blindage.

Comme rappelé au chapitre précédent, le circuit équivalent est constitué en partie de lignes
de transmission et donc basé sur la théorie des lignes. Ainsi, l’étude présentée dans ce chapitre
consiste à évaluer le couplage entre le champ électromagnétique extérieur et une ligne de trans-
mission placée dans la cavité. Nous ferons une description détaillée de la méthodologie dévelop-
pée pour la modélisation de ce couplage. Les résultats obtenus seront validés par comparaison
avec ceux issus d’une méthode numérique 3D (à l’aide un logiciel commercial) mais également
par comparaison avec des résultats expérimentaux.
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3.1 Préambule

Dans l’intégralité de ce manuscrit, les modèles développés sont confrontés à la même réfé-
rence. Nous choisissons le logiciel commercial CST studio suite ®. C’est un outil spécialisé dans
l’analyse et la conception de systèmes électromagnétiques. Le logiciel intègre plusieurs modules
dont un module de simulation 3D, le module Microwave (MWS). Celui-ci contient plusieurs sol-
veurs de simulation électromagnétiques utilisant des méthodes telles que la méthode des élé-
ments finis (FEM), la technique d’intégration finie (FIT) et la méthode transmission line matrix
(TLM), qui représentent les solveurs polyvalents les plus puissants pour les tâches de simulation
haute fréquence. Des solveurs supplémentaires pour des applications spécialisées telles que des
structures électriquement grandes ou très résonantes complètent les solveurs à usage général.
Nous avons donc le choix entre quatre familles de solveurs, les solveurs temporels, les solveurs
fréquentiels, le solveur d’équations intégrales et le solveur de modes propres.

Le solveur d’équations intégrales présente un intérêt particulier pour les modélisations de
structures de grande taille. Or, nous nous intéressons à des dispositifs de protection de dimen-
sions proche de la plus petite longueur longueur d’onde. Le solveur de modes propres permet
quant à lui le calcul des fréquences de modes propres d’une structure résonante lorsqu’aucune
excitation n’est appliquée, ce qui ne correspond pas à notre problématique. Le plus flexible est
le solveur temporel puisqu’il peut fournir le comportement fréquentiel de la structure sur une
large bande de fréquences par une seule et unique simulation, contrairement au solveur fré-
quentiel où le calcul des données de sortie est réitéré pour chaque fréquence. De plus certains
outils, mentionnés au premier chapitre de ce manuscrit, comme la technique d’extrapolation ou
la technique des pertes simulées (applicable en temporel et en fréquentiel) permettent de réduire
les durées de simulation dans le domaine temporel. Ainsi, chaque amélioration du modèle cir-
cuit proposé sera validée par confrontation aux résultats numériques issus de CST.

Nous utiliserons le module Microwave (MWS) et le solveur temporel, pour les raisons expo-
sées plus haut. Le solveur temporel s’appuie sur deux méthodes de résolution, la méthode FIT et
la méthode TLM. Cette dernière est particulièrement adaptée à la modélisation de fentes minces
puisqu’elle fait appel à un modèle d’ouverture. De ce fait, la fente n’est pas maillée et le nombre
total de maille est plus faible qu’avec la méthode FIT. Prenons l’exemple d’un boitier de dimen-
sions 30×12×26 cm qui contient une fente mince de dimensions 10×0,5 cm. La structure com-
porte 223146 mailles par la méthode TLM et 229632 mailles par la méthode FIT. Cependant la
résolution via TLM sur une bande de fréquence aussi large est plus longue. La simulation brute
de la structure (sans plan de symétrie ni autre méthode pour réduire le temps de calcul) a duré
53 heures et 52 minutes par TLM et 39 heures et 10 minutes par FIT, et ce malgré l’utilisation
d’un modèle d’ouverture. D’autre part, la résolution par la méthode FIT est plus adaptée à la mo-
délisation d’ouvertures de grandes dimensions (à savoir dont la hauteur est importante), ce qui
correspond le plus souvent à nos configurations. C’est pourquoi nous utiliserons principalement
le solveur temporel de CST MWS et la résolution par la méthode FIT.

3.2 Introduction

La plupart des modèles ILCM se focalisent sur des cavités électromagnétiques vides. Or, le
blindage a pour but de protéger un équipement. Par équipement, on entend tout appareil ou ob-
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jet dont le comportement peut être perturbé et modifié par couplage électromagnétique, comme
un circuit imprimé (PCB), une antenne ou bien un câble. Puisque les modèles de type circuit sont
en partie basés sur la théorie des lignes de transmission, nous nous intéressons naturellement
dans ce chapitre, à une cavité électromagnétique protégeant une ligne de transmission victime.
La cavité est illuminée par une onde plane. La perturbation pénètre à l’intérieur de la cavité par
une (ou plusieurs) ouverture(s) présente sur la paroi frontale de l’enceinte.

À notre connaissance, les approches analytiques, et spécifiquement les modèles ILCM de type
circuit 1, qui évaluent le couplage avec une ligne de transmission, ne sont pas nombreuses et
considèrent généralement des cavités fermées excitées par une source interne. C’est le cas dans
les travaux de A. Boutar [15] . Un dipôle électrique excite la cavité électromagnétique. L’auteur
évalue le courant induit à l’extrémité d’une ligne de transmission via une formulation basée sur
les fonctions de Green de la cavité. Son modèle analytique est très efficace et fournit des résul-
tats très cohérents avec la simulation numérique full-wave. Dans l’article de G. Spadicini [138] ,
la source de perturbation est également interne à la cavité. Il considère deux dipôles Hertziens
placés de part et d’autre d’une ligne de transmission dans une cavité électromagnétique. Dans les
articles de R. Rambousky [119] et de T. Tkachenko [147] la ligne traverse la cavité de part en part
et relie deux parois opposées de la cavité électromagnétique. Dans l’article de Tkachenko le fil
conducteur est alimenté par une source localisée. La source est donc externe à l’enceinte mais la
perturbation pénètre dans l’enceinte par la ligne de transmission. Dans l’article de Rambousky,
deux types d’excitation sont considérés, à savoir une antenne placée à l’intérieur de la cavité, puis
une onde plane extérieure qui pénètre dans la cavité à travers une ouverture circulaire. Dans les
deux cas, il tente de tenir compte des effets de rayonnement de la ligne de transmission. La com-
paraison des résultats obtenus analytiquement pour la première configuration avec ceux issus
de la simulation numérique montre un bon accord. Cependant, pour la seconde configuration,
l’auteur ne présente pas de comparaison avec les résultats d’un code numérique. Il compare son
modèle à deux méthodes de calcul classiques dans le cas où le rayonnement de la ligne est né-
gligé. Il montre ainsi, pour sa configuration, l’impact des résonances de la cavité sur le couplage
avec le conducteur. En 2001, Dawson [32] propose une approche combinant un modèle d’ou-
verture et un modèle circuit permettant d’évaluer les modes d’un guide d’onde contenant un (ou
plusieurs) appareil(s) électronique(s). Il base son approche sur les travaux de Robinson [122] et
ajoute la prise en compte de couplages avec des équipements internes grâce à une approche dé-
vellopée par T. Konefal. Ce dernier expose dans son article [68] une méthode analytique pour
inclure dans la modélisation d’une enceinte fermée, un modèle équivalent de PCB, représenté
par une impédance équivalente mesurée au préalable. Dawson combine alors les travaux de Ro-
binson à ceux de Konefal. Cependant, puisque la technique est fondée sur l’approche de Robin-
son, elle présente les mêmes limitations, dont la plus importante est liée à la plage de fréquence.
Celle-ci s’étend des basses fréquences jusqu’aux alentours de la seconde fréquence de résonance,
seulement si les dimensions de la cavité respectent b < d . Dans ce cas, le mode fondamental est

1. On rappelle que les modèles ILCM et les modèles de type circuit ne font pas rigoureusement référence aux mêmes
types de modèles, mais nous ne faisons pas la différence ici.

[15] Boutar, A. et al. « An Efficient Analytical Method for Electromagnetic Field to Transmission Line Coupling Into a
Rectangular Enclosure Excited by an Internal Source ».

[138] Spadacini, G. et al. « Closed-Form Transmission Line Model for Radiated Susceptibility in Metallic Enclosures ».
[119] Rambousky, R. et al. « Calculation of currents induced in a long TL placed symmetrically inside a rect. cavity ».
[147] Tkachenko, S. V. et al. « EM Field Coupling to a Thin Wire Located Symmetrically Inside a Rect. Enclosure ».
[32] Dawson, J. F. et al. « Intermediate level tools for Emissions and Immunity ».
[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
[68] Konefal, T. et al. « Electromagnetic field predictions inside screened enclosures containing radiators ».
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un mode TE, le plus souvent TE10 (pour le guide, il correspond au mode TE101 dans la cavité élec-
tromagnétique). Dans le cas contraire, à savoir lorsque b > d , le premier mode qui se propage
dans le guide équivalent est un mode TM que le modèle de Dawson est incapable de prédire.
En 2017, Hao utilise dans deux de ses articles, [53] et [52] (dont le second constitue une amé-
lioration du premier) une méthode analytique basée sur les fonctions de Green. La modélisation
est décrite en deux étapes. La première consiste à relever le champ électromagnétique à l’em-
placement de la ligne grâce à la combinaison des fonctions de Green dyadiques de l’enceinte
et des impédances de transfert des différentes ouvertures permettant la pénétration de l’onde
plane. Dans la seconde étape il considère une ligne de transmission à deux conducteurs en es-
pace libre illuminée par le champ électromagnétique relevé dans la cavité. Le principal avantage
de son modèle, en plus d’être analytique, est la diversité des configurations qu’il peut modéliser,
comme les ouvertures chargés sur différentes faces de l’enceinte mais aussi les enceintes mul-
tiples. Son modèle est très performant et donne une évaluation très précise du courant induit sur
la ligne. Le modèle est également réversible et peut aussi bien évaluer le courant sur une ligne de
transmission placée à l’intérieur de la cavité excitée par une source externe ou bien à l’extérieur
de la cavité excitée par une source interne, comme un dipôle électrique. Néanmoins et malgré
ces atouts, la formulation est principalement mathématique. La démonstration est complexe et
nécessite de connaitre l’impédance de transfert de l’ouverture. Aussi, il est difficile de représen-
ter le modèle de manière simplifiée. Il ne s’agit donc pas ici d’une approche circuit mais d’une
approche combinant un développement mathématique prépondérant et une technique circuit
(pour la partie couplage avec la ligne de transmission).

Dans les travaux répertoriés, deux configurations sont souvent analysées : le cas d’une ligne
agressée par une source interne à l’enceinte de blindage et le cas d’une ligne placée dans une
cavité agressée par une source externe au blindage. Le premier cas est pertinent pour la descrip-
tion des interactions au sein d’un système, si un rayonnement interne non désiré se couple sur la
ligne. Le second cas est encore plus général, il décrit l’effet du couplage entre une source externe
et le fil conducteur victime. Le champ externe provoque l’apparition d’un courant parasite au ni-
veau des charges aux extrémités de la ligne. C’est exactement le type de perturbation que nous
évaluons dans ce chapitre. Notre objectif est de soulever certaines limites des modèles susmen-
tionnés et proposer une approche simple, rapide et précise sur une large bande de fréquence.

3.3 Méthodologie

3.3.1 Technique de modélisation

Les modèles ILCM trouvent leurs fondements dans la théorie des lignes. Il apparait donc
naturel de modéliser par cette approche circuit, le couplage avec une ligne de transmission.
Considérons une cavité électromagnétique aux parois parfaitement conductrices de dimensions
a×b×d munie d’une (ou plusieurs) ouverture(s) sur sa paroi frontale. Le système est illuminé par
une onde plane d’incidence normale et polarisée verticalement. Une ligne de transmission sans
pertes, de longueur L et de rayon r est placée à l’intérieur de la cavité électromagnétique le long
de l’axe y sur la paroi opposée à l’ouverture, comme illustré figure 3.1. La distance qui sépare la

[53] Hao, J. et al. « Analytical method for load response of a transmission line in a double-enclosure with multiple
covered apertures ».

[52] Hao, J. et al. « Analytical Formulation for Electromagnetic Leakage Field to Transmission Line Coupling through
Covered Apertures of Multiple Enclosures ».
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ligne de cette paroi est notée h. La pénétration du champ externe se fait au travers de l’ouverture.
La ligne victime est donc agressée par un champ non uniforme dépendant des résonances de
la cavité électromagnétique. L’objectif est d’évaluer le courant parasite induit à l’extrémité yL de

FIGURE 3.1 – Schématisation du problème global

la ligne de transmission, noté sur la figure
I (yL). On aurait pu au même titre éva-
luer le courant ou la tension à l’autre ex-
trémité de la ligne, en y0 (quelque soit la
valeur des charges, puisque nous verrons
dans la suite que le courant à une extré-
mité dépend du courant à l’autre extré-
mité). Dans nos configurations, la ligne est
choisie centrée ou proche du centre de la
paroi de l’enceinte. Ainsi, l’évaluation des
courants induits au niveau des charges ZL

et Z0 est très similaire sur la bande de fréquence lorsque les valeurs de ces charges sont proches.
Ce sera le cas dans chacune de nos configurations, où dans l’idéal les charges seront égales à
l’impédance caractéristique de la ligne victime. La figure suivante montre les courants induits
parasites aux extrémités de la ligne de transmission victime, dont les charges sont égales à l’impé-
dance caractéristique, calculés par le logiciel CST studio suite pour une enceinte de dimensions
30×12×26 cm contenant une ouverture rectangulaire centrée de dimensions 4×2 sur sa paroi
frontale, comme le montre la figure 3.1.

FIGURE 3.2 – Courants induits aux extrémités y0 et yL pour une configuration où ZL ≈ Z0 ≈ Zc .

La figure 3.2 illustre parfaitement ce propos. En effet les deux courbes, correspondant cha-
cune au courant à une extrémité de la ligne, sont presque confondues sur la totalité de la plage
de fréquence, puisqu’il s’agit finalement d’une symétrie. En conséquence, il n’est pas nécessaire
de calculer les deux grandeurs électriques puisque leur distribution est relativement identique.
Néanmoins, nous verrons lors de la description mathématique de la méthodologie qu’elle est
très facilement modifiable. Il est donc parfaitement possible d’évaluer le courant en y0. Il est
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aussi possible d’estimer de la même manière les tensions parasites aux extrémités sans difficul-
tés. Nous avons choisi d’analyser seulement le courant au niveau de ZL par simplicité, puisque,
dans la plupart de nos simulations les charges sont soit égales à l’impédance caractéristique Zc

de la ligne soit de valeurs différentes mais proches et dans l’ordre de grandeur de Zc . Ceci limite
les réflexions multiples sur la ligne victime, et les annule lorsque ZL = Z0 = Zc (la ligne est dite
adaptée). Nous faisons ce choix afin de limiter l’impact de la ligne de transmission sur la distri-
bution du champ électromagnétique dans la cavité.

Un des avantages des approches circuit est de traiter chaque partie du problème séparément.
Ils sont ensuite reliés entre eux dans un système global. Pour ce type de problème, et ainsi conser-
ver une résolution globale, il faudrait prendre en compte la rétroaction de la ligne sur la distribu-
tion du champ électromagnétique dans la cavité, ce qui nécessiterait de redémontrer les expres-
sions des composantes des champs électriques et magnétiques dans la cavité. On choisit alors
une configuration dans laquelle la ligne a peu d’influence sur le comportement de la cavité. Cette
hypothèse nous permet de séparer le problème de couplage en deux sous ensembles pouvant être
résolus indépendamment. Le premier sous-ensemble contient seulement la cavité électroma-
gnétique excitée par la source externe, ici une onde plane. Le deuxième sous-ensemble contient
la ligne de transmission victime agressée par un champ électromagnétique non uniforme, à sa-
voir le champ généré dans la cavité électromagnétique. De ces sous-ensembles résultent donc
deux étapes (ou phases) de modélisation présentées figure 3.3.

(a) Première phase de modélisation (b) Deuxième phase de modélisation

FIGURE 3.3 – Technique de modélisation en deux phases.

Le modèle de couplage étant unidirectionnel (l’influence de la ligne est limitée par le choix
des valeurs de charges aux extrémités), le calcul est mené en deux phases successives :

• Première phase : La première phase consiste à calculer les champs électromagnétiques
dans la cavité à l’emplacement de la ligne de transmission comme le montre la figure 3.3(a).
Ce sont les modèles ILCM qui fournissent les expressions analytiques de E tot

y,mn et E tot
z,mn

(qui sont respectivement les composantes tangentielles à la ligne et aux brins verticaux qui
relient la ligne à la paroi de l’enceinte).

• Deuxième phase : Dans la seconde phase, les champs internes calculés en l’absence de la
ligne deviennent alors source de perturbation dans un modèle de couplage champ-fil clas-
sique où l’agression externe est représentée au moyen de sources équivalentes de tension
et de courant. Cette deuxième phase est illustrée figure 3.3(b). On considère la ligne reliée
à un conducteur de référence, il n’est pas question ici de plan de masse malgré le fait que la
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ligne soit au dessus d’une paroi. Le champ réfléchi par la paroi est pris en compte durant la
première phase lors de l’évaluation du champ électrique dans la cavité électromagnétique,
ce qui constitue une première approximation.

Un grand nombre de modèles permettant le calcul de la réponse d’une ligne agressée par
une source électromagnétique externe est à notre disposition aujourd’hui. Cependant, nous n’en
ferons pas l’inventaire. Nous choisirons parmi les plus populaires (et bien sur les plus efficaces)
celui qui répondra au mieux à nos besoins. Le modèle de couplage champ-fil doit nous permettre
d’évaluer le couplage total entre l’onde excitatrice et la ligne de transmission, tenant compte de
ce fait du couplage total avec les brins verticaux.

3.3.2 Choix du modèle de couplage

On dénombre trois modèles classiques (et couramment employés) pour l’évaluation du champ
électromagnétique sur une ligne de transmission : le modèle de C. D. Taylor [144] développé en
1965, le modèle de Ashok K. Agrawal [1] développé en 1980 et le modèle de Farhad Rachidi [118]
développé en 1993. Ces trois propositions sont relativement équivalentes puisque dans chaque
formulation, la ligne est sectionnée en cellules (ou tronçons de ligne). Cette division est néces-
saire en hautes fréquences où la longueur d’onde minimale est faible. Ainsi, la ligne doit être
considérée comme une suite de cellules suffisamment courtes, équivalentes à λ/10, de sorte que
le champ soit uniforme le long de chaque cellule.

Dans le cas du modèle de Taylor la source externe est modélisée par deux générateurs équi-
valents, à savoir un générateur de tension et un générateur de courant. On les détermine res-
pectivement en fonction des composantes électriques et magnétiques du champ excitateur. Le
modèle D’Agrawal décrit l’agression par des générateurs de tensions dépendant seulement du
champ électrique excitateur. Comme pour le modèle d’Agrawal, celui de Rachidi ne fait interve-
nir qu’un seul terme source, le champ magnétique excitateur. Les deux dernières propositions,
bien que relativement efficaces décrivent les tensions et courants diffractés. Agrawal néglige dans
son approche une partie du champ incident en supprimant l’un des termes sources faisant in-
tervenir la composante transverse à la ligne du champ électrique. Une partie du couplage qui se
produit au niveau des extrémités de la ligne (ou brins verticaux) n’est pas prise en compte dans
sa formulation, puisqu’il fait l’hypothèse que sa valeur est trop faible pour avoir un impact sur la
tension diffractée résultante dans les conditions de son étude. C’est aussi le cas dans le modèle
de Rachidi mais en terme de champs magnétiques. Dans nos configuration la ligne est espacée
de la paroi d’une hauteur h, qui, pour respecter les limites de la théorie des lignes doit satisfaire la
condition h <λ/10. Cependant, lorsqu’on se rapproche des parois de la cavité, le champ est plus
faible et plus difficile à évaluer. Ainsi notre ligne victime est placée le plus loin possible de cette
paroi. De ce fait, les brins verticaux, peuvent, dans certains cas, jouer un rôle important dans
le couplage total. Pour cette raison nous n’utiliserons pas les modèles de Rachidi et d’Agrawal,
puisque le modèle de Taylor est le seul modèle qui permet la prise en compte du couplage total
avec les brins verticaux. Pour cette raison, nous traiterons le couplage de l’onde électromagné-
tique incidente non uniforme avec la structure filaire à partir du modèle de Taylor.

[144] Taylor, C. D. et al. « The response of a terminated two-wire TL excited by a nonuniform EM field ».
[1] Agrawal, A. K. et al. « Transient response of multiconductor TLs excited by a nonuniform EM field ».
[118] Rachidi, F. « Formulation of the field-to-TL coupling equations in terms of magnetic excitation field ».
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Remarque : Le modèle de Taylor traduit l’agression extérieure par un générateur de tension
et un générateur de courant, évalués au moyen du champ électrique et du champ magnétique. La
figure 3.3 montre que le modèle ne fait apparaître que les composantes du champ électrique. Il
est en effet très simple d’exprimer le champ magnétique en fonction du champ électrique grâce
aux équations de Maxwell.

3.3.3 Modèle analytique

3.3.3.1 Expression du courant induit

Un moyen de quantifier le couplage entre le champ non-uniforme présent dans la cavité et
la structure filaire est d’évaluer le courant (ou la tension) parasite induite à une extrémité de la
ligne de transmission. Classiquement, les équations de la TLT permettent de décrire l’évolution
de la tension et du courant sur une ligne électrique en fonction de la distance suivant y et, dans
le domaine fréquentiel, à la pulsation ω.

FIGURE 3.4 – Représentation schématique d’un
tronçon de ligne de transmission agressée par
une onde électromagnétique non uniforme.

Le couplage est traduit par l’ajout en second
membre, des sources de tension VS (y) et de cou-
rant IS (y) équivalentes à la perturbation exté-
rieure sur chaque tronçon de la ligne tel que,

dV (y)

dy
+ jωL′ =VS (y)

dI (y)

dy
+ jωC ′ = IS (y)

(3.1)

où la capacité C ′ et l’inductance L′ sont les para-
mètres linéiques 2 de la ligne victime (considérée

sans pertes) et sont définies définis dans ce cas, tels que,

C ′ = 2πε0

ln
(

2h
r

) , L′ = µ0

2π
ln

(
2h

r

)
(3.2)

où r représente le rayon de la ligne et h sa hauteur à la paroi.

Les termes sources s’expriment, dans le modèle de Taylor, en fonction des composantes élec-
triques et magnétiques du champ présent dans la cavité. Dans notre système de coordonnées,
ces sources équivalentes s’écrivent,

VS (y) = jω
∫ d−h

d
B tot

x,mn(xL , y, z)d z (3.3)

IS (y) =−Y ′
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y, z)d z (3.4)

avec Y ′ l’admittance linéique de la ligne sans pertes égale à Y ′ = jωC ′. Les champs B tot
x,mn , E tot

z,mn
dépendent des modes de la cavité, c’est pourquoi ils sont indicés par la notation mn.

2. Afin d’éviter des confusions dans les notations les paramètres linéiques sont notés C ′ et L′, puisque le paramètre L
est déjà utilisé pour représenter la longueur de la ligne.
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Remarque : Dans ces expressions, les champs sont considérés comme totaux. D’autre part,
seule la coordonnée suivant x est fixe. Ainsi, pour ne pas surcharger les notations, dans la suite
l’exposant « tot », l’indice mn et les coordonnées sont retirées. Elles seront réintroduites lors-
qu’elles auront une importance pour la compréhension du calcul. Dans toute la suite, jusqu’à
leur réinsertion, toutes les composantes sont définies en (xL , y, z), où y et z sont des variables.

Les variations des champs électrique et magnétique sont liées par les équations de Maxwell.
Il est donc possible de représenter l’onde perturbatrice par un seul de ces champs, le champ
électrique. Reprenons l’équation de Maxwell-Faraday, ∇×E(r,ω) =−jωB(r,ω). On considère une
onde électromagnétique non uniforme dont les composantes électriques et magnétiques sont
définies telles que, E(Ex ,Ey ,Ez ) et B(Bx ,By ,Bz ). Il suffit alors d’introduire ces expressions dans
la relation de Maxwell-Faraday pour en tirer l’expression de Bx en champ électrique, à savoir,
−jωBx = ∂Ez /∂y −∂Ey /∂z, ce qui nous permet de redéfinir la source de tension comme,

VS (y) =
∫ d−h

d
−

(
∂Ez

∂y
− ∂Ey

∂z

)
dz =

∫ d−h

d

(
∂Ey

∂z
− ∂Ez

∂y

)
dz (3.5)

Les courants et tensions à une extrémité yL sont solutions du système (3.1). La détermination
du courant induit à l’extrémité de la ligne, I (yL), implique alors la résolution du problème équi-

valent donné figure 3.5. Les générateurs notés V taylor
ES et I taylor

ES représentent respectivement le

FIGURE 3.5 – Représentation schématique du couplage champ-fil par le modèle de Taylor.

générateur de tension total et le générateur de courant total, équivalents à l’agression externe.
Le terme total désigne le couplage du champ électromagnétique sur l’ensemble de la ligne, à
savoir la somme des couplages sur chaque cellule (ou chaque tronçon). Il est important de dis-
tinguer les générateurs équivalent à la perturbation sur chaque tronçon notés, VS (y) et IS (y), des

générateurs totaux, équivalents à la perturbation sur l’ensemble de la ligne, notés V taylor
ES et I taylor

ES .

Les courants et tensions induits en yL de la ligne victime s’expriment alors en fonction de ces
deux générateurs équivalents totaux. Ceux-ci dépendent du champ électromagnétique incident,
à savoir le champ dans la cavité à l’emplacement de la ligne. De ce fait, puisque leurs compo-
santes sont définies par des modes de propagation caractérisés par le couple d’entiers (m,n), on

peut écrire les générateurs équivalents totaux comme V taylor
ES,mn et I taylor

ES,mn[
V (yL)
I (yL)

]
= φ̃(L)

[
V (y0)
I (y0)

]
+

[
V taylor

ES,mn(yL)

I taylor
ES,mn(yL)

]
(3.6)

La propagation des ondes et les éventuelles réflexions interviennent au niveau de la matrice
de transition d’état, ou matrice chaîne, notée φ̃(L) dans (3.6). Ce paramètre matriciel relie les
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courants et tensions à une extrémité de la ligne aux courants et tensions à l’autre extrémité. Pour
une ligne de transmission à deux conducteurs, les paramètres de la matrice chaîne s’écrivent,

φ̃(L) =
[
φ11(L) φ12(L)
φ21(L) φ22(L)

]
=

 cosh(γL) −Zc sinh(γL)

−sinh(γL)

Zc
cosh(γL)

 (3.7)

où Zc est l’impédance caractéristique de la ligne et γ=α+ jβ, est la constante de propagation de
la ligne. Pour une ligne sans pertes, la constante de propagation peut se réduire à γ= jβ.

Le deuxième terme du système (3.6) traduit le couplage total entre la ligne de transmission
et la perturbation extérieure. Il se définit pour chaque tronçon comme le produit d’une matrice
chaîne, traduisant la propagation sur la cellule, et d’un vecteur contenant les sources équiva-
lentes. Chaque tronçon est donc excité par un champ électromagnétique représenté par VS (y) et
IS (y) dépendant de sa position spatiale, tel que,

[
V taylor

ES,mn(yL)

I taylor
ES,mn(yL)

]
=

∫ yL

y0

φ̃(yL − y)

[
VS (y)
IS (y)

]
dy (3.8)

=
∫ yL

y0

[
φ11(yL − y) φ12(yL − y)
φ21(yL − y) φ22(yL − y)

][
VS (y)
IS (y)

]
dy (3.9)

La résolution du système matriciel (3.6) implique de connaitre les expressions des généra-
teurs totaux équivalents à la perturbation rayonnée donnés par (3.9).

• Générateur de tension équivalent total Vtaylor
ES : D’après la relation (3.9) le générateur de

tension équivalent total à l’extrémité yL de la ligne peut s’écrire :

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

[
φ11(yL − y)VS (y)+φ12(yL − y)IS (y)

]
dy (3.10)

Dans notre configuration, les générateurs de courant IS (y) et de tension VS (y) équivalents à la
source sur chaque tronçon sont respectivement donnés par (3.4) et (3.5). Ils sont fonction des
composantes tangentielles à la ligne, du champ électrique perturbateur, à savoir Ey et Ez . On
rappelle que les coordonnées, indices et exposants définissant ces grandeurs ne seront indiquées
que lorsque cela sera nécessaire pour ne pas alourdir les calculs. L’expression du générateur de
tension équivalent total peut s’écrire comme,

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

φ11(yL − y)

[∫ d−h

d

(
∂Ey

∂z
− ∂Ez

∂y

)
dz

]
dy −

∫ yL

y0

φ12(yL − y)Y ′
[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy

(3.11)

=
∫ yL

y0

φ11(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy −

∫ yL

y0

φ11(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ez

∂y
dz

]
dy

−
∫ yL

y0

φ12(yL − y)Y ′
[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.12)

Le second terme peut se décomposer en : −A(y)
∂B(y)

∂y
= ∂A(y)

∂y
B(y)− ∂

∂y

[
A(y)B(y)

]
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On a alors,

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

φ11(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy +

∫ yL

y0

∂φ11(yL − y)

∂y

[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy

−
∫ yL

y0

∂

∂y

[
φ11(yL − y)

∫ d−h

d
Ez dz

]
dy −

∫ yL

y0

φ12(yL − y)Y ′
[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.13)

=
∫ yL

y0

φ11(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy −

∫ yL

y0

∂

∂y

[
φ11(yL − y)

∫ d−h

d
E zdz

]
dy

+
∫ yL

y0

[
∂φ11(yL − y)

∂y
−φ12(yL − y)Y ′

]
︸ ︷︷ ︸

=0

[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.14)

Le dernier terme de l’équation précédente est égal à zéro. Cette affirmation se vérifie en in-
troduisant les expressions des termes φ11(yL − y) et φ12(yL − y) de la matrice chaîne à savoir
φ11(yL − y) = cosh[γ(yL − y)] et φ12(yL − y) =−Zc sinh[γ(yL − y)] dans le dernier terme de l’équa-
tion. On obtient alors,

∂φ11(yL − y)

∂y
−φ12(yL − y)Y ′ =−γsinh[γ(yL − y)]+Zc Y ′ sinh[γ(yL − y)] (3.15)

= (Zc Y ′−γ)sinh[γ(yL − y)] (3.16)

= 0 (3.17)

puisque γ=α+ jβ=p
Z ′Y ′ et Zc Y ′ =p

Z ′/Y ′Y ′ =p
Z ′Y ′. D’où γ= Zc Y ′.

L’expression du générateur de tension équivalent total peut alors se réduire à,

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

φ11(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy −

∫ yL

y0

∂

∂y

[
φ11(yL − y)

∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.18)

On réintroduit les coordonnées spatiales des composantes du champ électrique, à savoir
E tot

y,mn(xL , y, z) et E tot
z,mn(xL , y, z) dans la relation. Le deuxième terme de la relation (3.18) est alors

scindé en deux termes spatialement indépendants,

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

φ11(yL − y)

E tot
y,mn(xL , y,d −h)−E tot

y,mn(xL , y,d)︸ ︷︷ ︸
=0

dy

−φ11(yL − yL)︸ ︷︷ ︸
=cosh(γ×0)=1

∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , yL , z)dz +φ11(yL − y0)
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y0, z)dz

(3.19)

Dans la relation précédente, la composante du champ électrique E tot
y,mn(xL , y,d) est égal à 0,

quelle que soit sa coordonnée suivant y . Cette composante correspond au champ tangentiel à la
paroi du fond de la cavité en z = d . Puisque celle-ci est parfaitement conductrice, Etan = 0 par
définition. Les éléments de la matrice chaîne sont remplacés par leurs expressions respectives,
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dans le cas d’une ligne sans pertes. La relation devient,

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

cos
(
β(yL − y)

)
E tot

y,mn(xL , y,d −h)dy

−
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , yL , z)dz + cos(βL)
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y0, z)dz (3.20)

Comme attendu le générateur équivalent total dépend des champs totaux E tot
y,mn et E tot

z,mn .
Le couplage du champ sur la longueur de la ligne de transmission est représenté par le premier
terme comme l’intégrale de E tot

y,mn entre les extrémités y0 et yL de la ligne de transmission victime.
Les deux autres termes traduisent le couplage indirect de l’onde plane avec les brins verticaux
servant à relier les extrémités de la ligne à la paroi. Bien que ces composantes soient tributaires
d’une variable spatiale (y ou z selon la composante), l’expression analytique du générateur ne
dépend finalement que de ces mêmes composantes aux extrémités puisqu’ils se trouvent dans
une intégrale 3. La résolution ici est continue puisque les expressions analytiques des champs
électriques perturbateurs sont connues grâce aux modèles ILCM.

• Générateur de courant équivalent total Itaylor
ES : D’après la relation (3.9), le générateur de

courant équivalent total à l’extrémité yL de la ligne peut s’écrire :

I taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

[
φ21(yL − y)VS (y)+φ22(yL − y)IS (y)

]
dy (3.21)

On introduit les expressions de VS (y) et IS (y) données respectivement par (3.5) et (3.4) dans la
relation précédente,

I taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

φ21(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy −

∫ yL

y0

φ21(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ez

∂y
dz

]
dy

−
∫ yL

y0

φ22(yL − y)Y ′
[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.22)

Comme précédemment, on décompose le second terme :−A(y)
∂B(y)

∂y
= ∂A(y)

∂y
B(y)− ∂

∂y

[
A(y)B(y)

]

3. Ceci est bien sur controversé lorsque le calcul de l’intégrale se fait de façon numérique. La fonction est discrétisée
et la valeur de l’intégrale dépend de ce fait de la valeur de la fonction sur chaque cellule.
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On a alors,

I taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

φ21(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy +

∫ yL

y0

∂φ21(yL − y)

∂y

[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy

−
∫ yL

y0

∂

∂y

[
φ21(yL − y)

∫ d−h

d
Ez dz

]
dy −

∫ yL

y0

φ22(yL − y)Y ′
[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.23)

=
∫ yL

y0

φ21(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy −

∫ yL

y0

∂

∂y

[
φ21(yL − y)

∫ d−h

d
Ez dz

]
dy

+
∫ yL

y0

[
∂φ21(yL − y)

∂y
−φ22(yL − y)Y ′

]
︸ ︷︷ ︸

=0

[∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.24)

Le dernier terme de l’équation précédente vaut zéro. Cette affirmation se vérifie en introdui-
sant les expressions des termes de la matrice chaîne à savoir φ21(yL − y) =−(1/Zc )sinh[γ(yL − y)]
et φ22(yL − y) = cosh[γ(yL − y)] dans le dernier terme. On obtient alors,

∂φ21(yL − y)

∂y
−φ22(yL − y)Y ′ = 1

Zc
γcosh[γ(yL − y)]−Y ′ cosh[γ(yL − y)] (3.25)

= (
1

Zc
γ−Y ′)cosh[γ(yL − y)] = 0 (3.26)

puisque nous avons montré plus haut que γ= Zc Y ′.

L’expression du générateur de courant équivalent total peut alors se réduire à,

I taylor
ES,mn =

∫ yL

y0

φ21(yL − y)

[∫ d−h

d

∂Ey

∂z
dz

]
dy −

∫ yL

y0

∂

∂y

[
φ21(yL − y)

∫ d−h

d
Ez dz

]
dy (3.27)

On réintroduit les coordonnées spatiales des composantes du champ électrique E tot
y,mn(xL , y, z)

et E tot
z,mn(xL , y, z). La relation devient,

I taylor
ES,mn =

∫ yL

y0

φ21(yL − y)

E tot
y,mn(xL , y,d −h)−E tot

y,mn(xL , y,d)︸ ︷︷ ︸
=0

dy (3.28)

− φ21(yL − yL)︸ ︷︷ ︸
=−(1/Zc )sinh(γ×0)=0

∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , yL , z)dz +φ21(yL − y0)
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y0, z)dz

(3.29)

Pour les mêmes raisons que précédemment, E tot
y,mn(xL , y,d) = 0. On remplace les éléments de

la matrice chaîne par leur expressions respectives. La relation précédente s’écrit,
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I taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

−j
sin

(
β(yL − y)

)
Zc

E tot
y,mn(xL , y,d −h)dy − j

sin(βL)

Zc

∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y0, z)dz

(3.30)

• Courant induit I(yL) : Il reste à calculer le courant induit à l’extrémité yL de la ligne de
transmission. Le système matriciel (3.6) permet d’écrire,V (yL) =φ11(L)V (y0)+φ12(L)I (y0)+V taylor

ES,mn(yL)

I (yL) =φ21(L)V (y0)+φ22(L)I (y0)+ I taylor
ES,mn(yL)

(3.31)

Les courants et tensions I (y0) et V (y0) à l’extrémité y0 de la ligne sont les dernières inconnues qui
nous séparent du résultat final. Cependant, le système (3.31), dans sa forme actuelle, ne permet
pas de déterminer explicitement le courant induit en yL . Pour cela il est nécessaire d’introduire
les conditions aux limites du circuit. Selon la figure 3.5, les relations électriques aux extrémités de
la lignes sont,

V (y0) =−Z0I (y0) (3.32)

V (yL) = ZL I (yL) (3.33)

On insère les expressions de V (y0) et V (yL) dans le système (3.31) afin de réduire le nombre
d’inconnues à deux, I (y0) et I (yL). On obtient,

ZL I (yL) =φ11(L)
(−Z0I (y0)

)+φ12I (y0)+V taylor
ES,mn(yL)

I (yL) =φ21(L)
(−Z0I (y0)

)+φ22I (y0)+ I taylor
ES,mn(yL)

(3.34)

On obtient alors facilement,

I (yL) = (−φ21(L)Z0 +φ22(L)
)

I (y0)+ I taylor
ES,mn(yL) (3.35)

I (y0) =
V taylor

ES,mn(yL)−ZL I taylor
ES,mn(yL)

−ZL Z0φ21(L)+φ22(L)ZL +Z0φ11(L)−φ12(L)
(3.36)

En remplaçant les éléments de la matrice chaîne par leurs expressions données par (3.7), les ex-
pressions de I (yL) et I (y0) deviennent,

I (yL) =
(

Z0

Zc
sinh(γL)+cosh(γL)

)
I (y0)+ I taylor

ES,mn(yL) (3.37)

I (y0) =
V taylor

ES,mn(yL)−ZL I taylor
ES,mn(yL)

sinh(γL)

(
Zc + ZL Z0

Zc

)
+cosh(γL) (Z0 +ZL)

(3.38)

La ligne est considérée sans pertes, ainsi les fonctions hyperboliques s’écrivent, cosh(γL) =
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cos(βL) et sinh(γL) = jsin(βL). On en déduit l’expression finale du courant induit en yL ,

I (yL) =

(
Z0

Zc
jsin(βL)+cos(βL)

)(
V taylor

ES,mn(yL)−ZL I taylor
ES,mn(yL)

)
cos(βL) (Z0 +ZL)+ jsin(βL)

(
Zc + ZL Z0

Zc

) + I taylor
ES,mn(yL) (3.39)

Le courant induit dépend, d’après son expression (B.35), à la fois du générateur de tension
équivalent total donné par (3.20) et du générateur de courant équivalent total donné par (3.30).
Ils sont eux mêmes fonction de E tot

y,mn(xL , y,d−h), E tot
z,mn(xL , y0, z) et E tot

z,mn(xL , yL , z). Leurs expres-
sions analytiques sont données par les modèles ILCM. Comme mentionné plus haut, bien que ces
composantes soient fonctions de leur position sur la ligne victime, elles ne dépendent que de leur
valeur aux extrémités si le calcul de l’intégrale est analytique et non discret. On peut calculer les
intégrales traduisant le couplage entre le champ et la ligne dans les expressions des générateurs
de courant et de tension équivalents totaux, soit de façon analytique (résolution d’une somme
continue), soit par approximation numérique (résolution d’une somme discrète). Puisque les
formulations sont relativement simples, les intégrales seront calculées analytiquement lorsque
cela sera possible, afin d’accroitre la rapidité du calcul.

3.3.3.2 Application à deux modèles ILCM

Pour résoudre notre problématique, cinq critères ont étés définis. Nous avons besoin, entre
autres, d’un modèle qui pourra modéliser un grand nombre de configurations différentes. Pour
répondre à ce besoin, nous choisissons pour cette étude de couplage deux modèles ILCM, à sa-
voir le modèle de Konefal [71] et notre reformulation du modèle de Yin. Ils possèdent des limi-
tations complémentaires en termes d’ouvertures. D’une part, le modèle de Konefal est capable
de modéliser avec une grande précision le comportement des fentes minces, mais ne convient
pas à la modélisation de plusieurs ouvertures ni d’ouvertures de petites dimensions (devant la
longueur d’onde). D’autre part, le modèle de Yin est capable de traiter différentes formes d’ou-
vertures (rectangulaire, carrée, circulaire) mais aussi des cas d’ouvertures multiples, quelle que
soit leur position spatiale les unes par rapport aux autres. Il est cependant limité à la modélisation
d’ouvertures de dimensions électriquement petites.

Les techniques d’évaluation du champ dans la cavité par les deux modèles sont décrites dans
la suite de ce paragraphe. On explique notamment, le fonctionnement du circuit obtenu et on
donne l’expression des composantes du champ électrique qui nous intéresse pour calculer le
courant induit à l’extrémité de la ligne de transmission victime dans notre modèle de couplage.

• Modèle de Konefal

L’avantage principal du modèle de Konefal réside dans sa capacité à modéliser le comporte-
ment d’ouvertures de type fente mince pour lesquelles la longueur de l’ouverture est très grande
face à sa hauteur, à savoir l >> w . Le problème général est divisé en sous-ensembles qui sont
ensuite réunis pour former le système complet. Le premier sous ensemble considère l’ouverture
couplée à l’onde plane incidente. Ainsi, contrairement à la formulation de Robinson, ces deux
éléments ne sont pas modélisés séparément. Il calcule de cette manière le champ électrique

[71] Konefal, T. et al. « A Fast Multiple Mode Intermediate Level Circuit Model for the Prediction of Shielding Effecti-
veness of a Rectangular Box Containing a Rectangular Aperture ».
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dans l’ouverture, noté dans son article E aperture
y . Pour cela, il se base sur les travaux de Renzo

Azaro [4] en y ajoutant un élément, l’impédance de rayonnement de l’ouverture. Il reconstitue
alors le champ dans l’ouverture en tenant compte de l’énergie perdue par le phénomène de re-
rayonnement. De cette façon, il tient compte des résonances de la fente qui interviennent lorsque
sa plus grande dimension est égale à un multiple de la demi longueur d’onde. Ensuite, il se sert du
champ dans l’ouverture comme source de perturbation secondaire. Dans son approche, chaque
mode de propagation du guide est représenté par une ligne de transmission unique. Les lignes
sont reliées au champ dans l’ouverture par une transimpédance notée Ztrans qui permet d’expri-
mer la tension équivalente sur la ligne représentant chaque mode de propagation, en fonction de
cette nouvelle source de perturbation. Puis, il s’appuie sur l’analogie entre les lignes de transmis-
sion et les guides d’ondes pour retrouver l’allure du champ électrique en tout point de la cavité. Sa
formulation présente cependant un inconvénient majeur. Il ne peut retrouver qu’une seule com-
posante du champ dans la cavité, ici il s’agit de E tot

y,mn . En effet, il considère que l’onde plane est
d’incidence normale polarisée suivant y . De ce fait, la composante électrique principale de l’onde
incidente est E inc

y . La fente est choisie perpendiculaire à cet axe, ce qui privilégie la pénétration
des composantes suivant y dans la cavité. Dans ce cas, le phénomène de diffraction du champ est
peu important, ainsi, la composante principale du champ électrique est E tot

y,mn . Elle suffit alors à
définir l’efficacité de blindage totale de l’enceinte. Dans notre problème de couplage, la compo-
sante E tot

z,mn vient également perturber la ligne victime au niveau des brins verticaux. Cependant,
puisque la diffraction du champ est très faible dans le cas de fentes minces, la composante E tot

z,mn
générée dans la cavité est très faible. Son influence sur les brins verticaux peut être dans ce cas
négligée. Les termes dépendants de E tot

z,mn sont donc retirés des formulations pour l’utilisation et
l’application de ce premier modèle circuit.

On tire alors du modèle de Konefal l’expression de E tot
y,mn(xL , y,d −h). Ce champ électrique

s’exprime comme la somme des contributions des modes TE et TM, eux mêmes définis comme
la somme des ondes progressives (aller) et rétrogrades (retour) dans le guide court-circuité,

E tot
y,mn = ∑

m,n
E TE

y,mn + ∑
m,n

E TM
y,mn = ∑

m,n

[
E TE/aller

y,mn +E TE/retour
y,mn

]
+ ∑

m,n

[
E TM/aller

y,mn +E TM/retour
y,mn

]
(3.40)

E tot
y,mn(xL , y,d −h) = ∑

m,n
−s f TE

x (xL , y)
[
Valler exp(−γ(d −h))+Vretour exp(+γ(d −h))

]
+ ∑

m,n
−u′g TM

y (xL , y)
[
Valler exp(−γ(d −h))+Vretour exp(+γ(d −h))

]
(3.41)

Les paramètres s et u′ sont spécifiques à chaque type de mode et dépendent à la fois de l’impé-
dance de mode Zcmn et de la constante de propagation sur la ligne équivalente au guide γmn . Ce
sont simplement des variables permettant d’alléger l’expression analytique finale du champ élec-
trique. Les fonctions f TE

x (xL , y) et g TM
y (xL , y) sont respectivement les bases modales des modes

TE et TM. Les grandeurs électriques Valler et Vretour sont définies en fonction de la transimpédance
Ztrans (servant à relier le champ dans l’ouverture à chaque mode de résonance de l’enceinte) sui-
vant le mode et en fonction du champ électrique dans l’ouverture E aperture

y .

Remarque : La description ci-dessus est incomplète puisque l’objectif de ces travaux ne con-

[4] Azaro, R. et al. « Evaluation of the effects of an external incident electromagnetic wave on metallic enclosures with
rectangular apertures ».
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cerne pas ce modèle en particulier. Seulement, il est important d’en rappeler les principales ca-
ractéristiques afin de comprendre les raisons qui nous ont poussés à choisir sa formulation dans
l’application de notre modèle de couplage. Nous invitons le lecteur à lire l’article très complet de
Konefal [71] . D’autre part, afin d’en faciliter la lecture, et retrouver l’expression de E tot

y,mn , nous
avons conservé ses notations (excepté les générateurs de tensions Valler et Vretour notés dans l’ar-
ticle sous l’appellation anglosaxone Vfor et Vback).

La dernière étape consiste à introduire les expressions des différentes composantes du champ
électrique dans les expressions des générateurs de courant et de tension équivalents totaux. Il
suffit de calculer les intégrales pour déterminer analytiquement le courant induit en yL .

La combinaison du calcul des niveaux de champ par le modèle de Konefal et la méthodologie
décrite pour calculer le courant induit en yL forme le modèle de couplage 1.

• Modèle de Yin reformulé

Au chapitre 2, nous avons proposé une reformulation du modèle de Yin en terme du champ
électrique. Les relations (2.88b) et (2.82b) donnent respectivement les expressions de E tot

y,mn pour
les modes TE et TM dans la cavité, correspondant à la composante tangentielle à la ligne de trans-
mission. Les relations (2.88c) et (2.82c) donnent les expressions de Ez pour les modes TE et TM.
Cette composante du champ correspond au champ tangentiel aux brins verticaux de la ligne. Le
champ électrique total est obtenu en sommant la contribution de chaque mode via la relation
(2.94). Ainsi, à l’emplacement de la ligne, les expressions de E tot

y,mn(xL , y,d −h), E tot
z,mn(xL , y0, z) et

E tot
z,mn(xL , yL , z), s’écrivent,

E tot
y,mn(xL , y,d −h) = ∑

m,n
−C TE

mn
mπ

a
V TE

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b

− ∑
m,n

C TM
mn

nπ

b
V TM

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b
(3.42)

E tot
z,mn(xL , y0, z) =− ∑

m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπy0

b
(3.43)

E tot
z,mn(xL , yL , z) =− ∑

m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπyL

b
(3.44)

Comme pour le précédent modèle présenté, il suffit de calculer les différentes intégrales des
expressions des générateurs équivalents totaux en introduisant ces expressions dans (3.20) et
(3.30) afin de retrouver leurs expressions analytiques en fonction des paramètres de la cavité. La
résolution de ces intégrales est disponible en annexe B.

La combinaison du calcul des niveaux de champ par le modèle de Yin reformulé et la métho-
dologie décrite pour calculer le courant induit en yL forme le modèle de couplage 2.

[71] Konefal, T. et al. « A Fast Multiple Mode Intermediate Level Circuit Model for the Prediction of Shielding Effecti-
veness of a Rectangular Box Containing a Rectangular Aperture ».
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3.4 Validation numérique et discussion

Dans cette section, les résultats prédits par la méthodologie présentée sont confrontés aux
résultats obtenus par simulation numérique afin de valider notre formulation. Comme men-
tionné en préambule, c’est le logiciel commercial CST MWS qui nous sers de référence. Les li-
mitations des deux modèles analytiques, en terme de forme d’ouvertures, sont complémentaires
puisqu’elles nous permettent d’estimer le couplage avec la ligne de transmission pour un grand
nombre de configurations. Le courant induit à l’extrémité yL de la ligne de transmission est éva-
lué sur une plage variant de 0,5 GHz à 2,5 GHz. Pour chacun des cas, la ligne, de longueur L = 8
cm et de rayon r = 1 mm, est disposée le long de la paroi du fond de l’enceinte suivant l’axe y . Ses
extrémités sont chargées par Z0 = ZL = Zc = 197Ω. La distance qui sépare la ligne de la paroi est
égale à h = 1 cm. Le couple (m,n) = (5,5) est choisi tel que tous les modes qui se propagent dans
le guide représentant la cavité aux fréquences inférieures à 2,5 GHz soient pris en compte dans
la modélisation. La cavité est illuminée par une onde d’incidence normale, polarisée suivant y et
se propageant suivant la direction z, d’amplitude E inc

y = 10 V/m. De plus, nous admettons que le
champ re-rayonné par la ligne est très faible et son impact sur les niveaux de champ ambiant est
négligeable.

Nous analysons dans la suite quatre configurations, dont les caractéristiques de chacune sont
synthétisées dans le tableau 3.1. On renseigne notamment dans ce tableau quel modèle analy-
tique a servi pour l’estimation du courant. On rappelle que le modèle 1 correspond à la combi-
naison de la méthodologie proposée plus haut combinée au modèle de Konefal pour l’évaluation
de la source secondaire de perturbation du système victime. Quant au modèle 2, il correspond à
la combinaison de la méthodologie présentée combinée à la reformulation du modèle de Yin.

Dimensions Ouverture(s) Ouverture(s)

Configuration cavité forme et centre Modèle circuit

a ×b ×d dimensions (xc , yc )

cas 1 (fig. 3.6) 30×12×26 cm Rectangulaire (11;7,25) cm modèle 1

l = 6 cm ×w = 0,5 cm

cas 2 (fig. 3.7) 30×12×26 cm Rectangulaire (16;6) cm modèle 1 et

l = 6 cm ×w = 2 cm modèle 2

cas 3 (fig. 3.8) 30×18×16 cm Circulaire : r=1,3 cm (5;8) cm modèle 2

Carrée : l = w = 3 cm (15,5;5,5) cm

cas 4 (fig. 3.9) 30×12×26 cm Ventilation 3∗3 Ouverture (1) modèle 2

ouvertures carrées (voir figure)

séparées par 0,7 cm (12,3;3,5) cm

suivant x et y

TABLE 3.1 – Configurations

Sur chacune des figures présentées dans ce paragraphe, le courant calculé par le logiciel CST
MWS est tracé rouge (ligne en pointillés), celui calculé par le modèle de couplage 1 est tracé en
bleu et celui calculé par le modèle de couplage 2 est tracé en noir. Pour chacune des configura-
tions, une erreur moyenne est calculée, correspondant à la moyenne de la différence d’amplitude
entre les deux courbes. Cet écart est calculé pour chaque fréquence de travail. Dans ce chapitre,
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nous cherchons à comparer les résultats seulement en amplitude, c’est pourquoi nous n’utilise-
rons pas de technique de comparaison plus précise que le calcul de cet écart, comme par exemple
la méthode FSV. Nous calculerons seulement une erreur moyenne en amplitude, à chaque fré-
quence. L’erreur commise en amplitude est donnée dans chaque cas sur le même graphique que
le calcul du courant induit en fonction de la fréquence.

3.4.1 Ouvertures électriquement larges

Nous nous intéressons dans un premier temps aux ouvertures électriquement larges. Dans
la première configuration, on choisit une ouverture de forme rectangulaire type fente mince.
Compte tenu des limitations respectives des modèles circuits utilisés dans cette étude, seul le
modèle de Konefal est capable de modéliser ces ouvertures. Les résultats obtenus par le modèle
analytique développé et par simulation numérique via CST MWS, sont présentés figure 3.6.

FIGURE 3.6 – Courant induit en yL estimé par le modèle 1 et CST MWS pour le cas 1.

De manière générale l’allure du spectre obtenu est relativement cohérent avec la référence
choisie. On observe néanmoins que le modèle surestime le courant à certaines fréquences de
résonance, ce qui entraine la hausse de cette valeur moyenne. Ces écarts importants pouvant at-
teindre 26 dB, ne sont que ponctuels, par conséquent, on obtient malgré tout une erreur moyenne
commise de 4,75 dB. Le critère de précision défini dans la problématique au premier chapitre où
l’erreur tolérée commise est de 8 dB au maximum est ici largement respecté. Cependant, on ob-
serve quelques différences entre le courant calculé par le modèle et celui calculé par l’approche
numérique full-wave. Dans la formulation du modèle analytique, le couplage du champ sur les
brins verticaux n’est pas pris en compte, puisque la composante E tot

z,mn est négligée en consé-
quence des limitations du modèle ILCM de Konefal. Cette hypothèse pourrait expliquer les faibles
erreurs d’amplitude observées mais aussi les pics de résonances aux alentours de 1,15 GHz et
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1,35 GHz, que le modèle ne prédit pas. D’autre part, puisque l’on travaille dans un environnement
résonant très sensible aux variations géométriques (nous verrons cela plus en détail au chapitre
suivant) la position de l’ouverture et de la ligne ont une réelle influence sur le courant induit.
Ainsi, bien que les simulations numériques soient précises, on peut observer des discontinuités
au niveau des résonances. Malgré ces imperfections, les résultats sont cohérent et prouvent que
la contribution de la composante E tot

z,mn du champ électrique est moins importante que la com-
posante tangentielle E tot

y,mn dans le cas d’une cavité munie d’une fente mince, excepté ici à deux
fréquences de résonance que le modèle ne peut pas prédire. Néanmoins, l’amplitude des pics de
ces deux fréquences particulière est bien plus faible que celle des maximas. Or, bien souvent on
cherche généralement dans une étude CEM, à respecter un seuil de tolérance en amplitude, ainsi,
on peut alors considérer que le modèle 1 est correct sur la bande de fréquence de travail, compte
tenu des erreurs que l’on commet. Aussi, encore une fois au niveau des deux pics de fréquences
que le modèle ne prédit pas, l’amplitude de l’erreur est plus faible qu’à d’autres fréquences de
résonance, et ne correspond pas de ce fait à une erreur maximale. Notons tout de même que le
principal avantage du modèle analytique proposé ici est sa rapidité de calcul puisqu’il fournit un
résultat en moins d’une seconde alors qu’il faut environ 4 heures avec le logiciel commercial pour
obtenir le même résultat. Ceci resterai vrai même si nous avions combiné la méthode numérique
avec une technique d’extrapolation (ou une autre technique permettant de réduire les coûts nu-
mériques).

FIGURE 3.7 – Courant induit en yL estimé par les modèles 1 et 2 et CST MWS pour le cas 2.

La seconde configuration a été choisie de façon à respecter au mieux les limites de chaque
modèle afin de les confronter ensemble aux résultats de simulations numériques. Le courant au
niveau de la charge ZL prédit par le modèle de couplage 1 est relativement proche de celui ri-
goureusement calculé par le logiciel commercial sur toute la plage de fréquence. On observe ce-
pendant quelques erreurs d’amplitudes, notamment aux fréquences de résonance ou le modèle
surestime le courant induit. L’erreur maximale à ces fréquences peut atteindre 18 dB. Puisque
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ces erreurs sont, comme dans la configuration précédente, ponctuelles, l’erreur moyenne com-
mise sur la bande de fréquence, de 3,92 dB, est parfaitement acceptable, puisque nous respec-
tons largement le critère de précision défini au chapitre premier dans la problématique. Intéres-
sons nous au modèle de couplage 2. Les courbes d’erreurs commises montrent que le modèle
1, basé sur l’approche de Konefal [71] , dont la courbe d’erreur correspond à la courbe verte, est
plus fiable que le modèle 2, basé sur notre reformulation en champ électrique du modèle de Yin
[155] , dont la courbe d’erreur correspond à la courbe orange, dans cette configuration. Pour le
modèle 2 l’erreur maximale atteinte est de 34 dB, contre 18 dB pour le modèle1. Remarquons que
jusqu’à environ 2 GHz, l’évaluation du couplage par le modèle de couplage 2 est satisfaisante.
Sur cette plage de fréquence on calcule une erreur moyenne de 5,56 dB contre 3,64 dB pour le
modèle de couplage 1. Au delà de cette limite de 2 GHz, la précision du modèle 2 diminue, l’er-
reur moyenne est de 7,34 dB. Le modèle 1 reste plus performant sur cette plage avec une erreur
moyenne de 4,92 dB. En hautes fréquences, la présence de l’ouverture génère des phénomènes
physiques complexes. En effet, lorsque la longueur de la fente atteint un multiple de λ/2, elle se
comporte comme une antenne et re-rayonne de l’énergie à la fois dans l’enceinte et à l’extérieur
de l’enceinte. On trouve aussi le phénomène de diffraction des ondes par l’ouverture. Ici, seul le
modèle 1, basé sur les travaux de Konefal, donne un résultat correct au delà de la limite des 2 GHz.
Il ne s’agit pas ici explicitement d’une fente particulièrement mince mais ses dimensions s’en
rapprochent. Le modèle 2 ne tient pas compte de ces phénomènes de rayonnement au niveau
de l’ouverture, ce qui entraine une perte de précision. Le modèle de couplage 2 étant capable de
modéliser différentes configurations, notamment des configurations d’ouvertures multiples, on
s’intéresse maintenant à des configuration plus réalistes contenant plusieurs ouvertures.

3.4.2 Configurations d’ouvertures multiples

Les deux derniers cas sont consacrés à des configurations d’ouvertures multiples. De ce fait, le
modèle de couplage 1 ne peut pas être appliqué. D’autre part, on considère dans l’une des confi-
gurations suivantes une ouverture circulaire, que le modèle 1 est incapable de modéliser. Ainsi,
seuls les résultats prédis par le modèle 2 sont présentés pour ces deux configurations. Dans les
deux cas suivants, on trouve sur le même graphique le courant induit calculé par le modèle de
couplage 2 (courbe noire) et le logiciel commercial CST studio suite (courbe rouge).

Dans la première configuration l’enceinte contient deux ouvertures sur sa paroi frontale, une
ouverture carrée et une ouverture circulaire. Celles-ci sont choisies suffisamment petites (de-
vant la longueur d’onde) et espacées pour négliger le couplage qui pourrait exister entre-elles.
La profondeur de l’enceinte est choisie délibérément plus faible que sa hauteur, de cette façon,
le premier mode qui se propage est le mode TM11 (on pourrait également écrire que le premier
mode résonant est le mode TM110). Nous avons mentionné dans l’introduction de ce chapitre le
modèle de Dawson [32] , basé sur les travaux de Robinson [122] . Il modifie le modèle circuit ori-
ginal afin de modéliser le couplage entre l’onde extérieure et un appareil électronique contenu
dans la cavité. Il fait néanmoins l’hypothèse que la présence de cet appareil n’affecte pas (ou trop
peu pour être pris en compte) le comportement de l’enceinte. Malgré les résultats très satisfaisant

[71] Konefal, T. et al. « A Fast Multiple Mode Intermediate Level Circuit Model for the Prediction of Shielding Effecti-
veness of a Rectangular Box Containing a Rectangular Aperture ».

[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances
of an Enclosure With Apertures ».

[32] Dawson, J. F. et al. « Intermediate level tools for Emissions and Immunity ».
[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».



96 Ch 3 . Modélisation du couplage avec une ligne de transmission

FIGURE 3.8 – Courant induit en yL estimé par le modèle 2 et CST MWS pour le cas 3.

obtenus par Dawson, son approche est entièrement basée sur le modèle circuit de Robinson. Il
se limite donc aux fréquences autour de la première fréquence de résonance (et de ses multiples)
pour le mode fondamental de l’enceinte, qui dans tous les cas envisagés par Dawson et Robin-
son est forcément le mode TE101, il n’est donc pas capable de modéliser le mode fondamental
de cette configuration, le mode TM110. D’autre part, la configuration d’ouverture choisie n’est
pas envisageable par le modèle de Dawson, qui ne peut traiter, comme Robinson, que des cas
d’ouvertures multiples identiques et espacées linéairement. Par conséquent, le modèle de Daw-
son ne permet pas, comme la plupart des modèles existants, de modéliser le cas étudié ici. Nous
avons tracé sur la figure l’erreur moyenne obtenue entre les deux courbes à chaque fréquence.
Certaines valeurs s’avèrent très élevées, en particulier à certains pics de résonances où l’erreur
peut atteindre les 30 dB. Ces valeurs extrêmes étant ponctuelles, elles n’ont qu’un faible impact
sur l’erreur moyenne commise, égale à 2,43 dB sur la totalité de la bande de fréquence. On res-
pecte ici l’un des critères que nous cherchions à satisfaire dans la problématique.

La seconde configuration traite un cas plus proche d’un boîtier de blindage réaliste puisque
l’enceinte contient une grille de ventilation d’ouvertures carrées de petites dimensions. Dans
cette configuration, les ouvertures sont relativement proches les unes des autres et, comme pré-
cédemment, le modèle ne tient pas compte du couplage entre ces ouvertures. Les résultats montrent
que la proximité des ouvertures (correspondant ici à 35 % de la largeur d’une ouverture) est négli-
geable dans cette configuration, et en particulier pour cette grille de ventilation. Comme précé-
demment l’erreur commise sur la bande de fréquence présente quelques valeurs extrêmes attei-
gnant les 30 dB pour quelques fréquences de résonances isolées. L’erreur moyenne quant à elle
n’est que de 2,53 dB, validant par conséquent la précision de notre approche.

Pour ces deux configurations, les résultats obtenus sont particulièrement cohérents avec la
référence. Ceci nous permet de conclure sur les performance du modèle de couplage 2 que, non
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FIGURE 3.9 – Courant induit en yL estimé par le modèle 2 et CST MWS pour le cas 4.

seulement le modèle prends correctement en compte la présence des ouvertures mais donne
également avec précision et rapidité une estimation très correcte du courant induit à l’extrémité
yL la ligne de transmission victime.

Remarque : Dans le cas où cette proximité engendrerait des erreurs dans la prédiction du cou-
rant, ou directement dans la prédiction des champs électromagnétiques dans la cavité, il existe
des techniques analytiques permettant d’inclure ces couplages. P. Dehkhoda décrit dans son ar-
ticle [39] qu’un grillage d’ouvertures de petites dimensions (carrées ou circulaires) espacées li-
néairement peut être représenté par une impédance équivalente tenant compte du couplage mu-
tuel entre les ouvertures. Elle montre dans d’autres articles [38] [37] à travers une formulation en
admittance que les ouvertures peuvent être espacées différemment suivant les axes du plan dans
lequel elles sont contenues. L’admittance équivalente au réseau d’ouverture est donnée par :

Yap = Y0

{
−j

3dhdvλ0

πd 3 + j
288

πλ0d 2

[ ∞∑
m=0
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n=0

(
εmn2

d 2
v

+ εnm2

d 2
h

)
J 2

1 (X )

]}
(3.45)

où dh et dv sont les distance horizontales et verticales entre les ouvertures, d le diamètre des
ouvertures et J1(X ) est la fonction de Bessel de première espèce. On remarque que l’admittance
équivalente dépends des modes de résonance m et n ce qui signifie qu’elle est différente pour les
modes TE et TM. Cependant l’ajout de ce paramètre dans le modèle serai très simple si on choi-

[39] Dehkhoda, P. et al. « Fast calculation of the shielding effectiveness for a rectangular enclosure of finite wall thi-
ckness and with numerous small apertures ».

[38] Dehkhoda, P. et al. « An Efficient Shielding Effectiveness Calculation (A Rectangular Enclosure with Numerous
Square Apertures) ».

[37] Dehkhoda, P. et al. « An Efficient and Reliable Shielding Effectiveness Evaluation of a Rectangular Enclosure With
Numerous Apertures ».



98 Ch 3 . Modélisation du couplage avec une ligne de transmission

sit de l’étudier. Cependant, au vue des résultats que nous avons obtenus, il n’est pas nécessaire
d’ajouter ce paramètre à la modélisation.

3.4.3 Conclusions

Remarque : Toutes les simulations ont été réalisées sur un ordinateur doté d’un processeur
intel ® Core™ i7-4790 CPU de fréquence 3,60 GHz. La mémoire RAM a une capacité de 16 Go. Le
système d’exploitation est Windows 7 professionnel 64 bits.

Du fait de leurs formulations analytiques, les modèles 1 et 2 permettent de prédire le courant
induit en yL beaucoup plus rapidement que le logiciel commercial. Par le modèle 1 le résultat
est obtenu en moins de 10 secondes. Par le modèle 2, il suffit de deux secondes. D’autre part, le
modèle 1 dépend de l’impédance de rayonnement de l’ouverture. C’est ce qui lui permet de mo-
déliser fidèlement le comportement des fentes minces. Cette impédance est difficile à déterminer
analytiquement. Pour la calculer, on fait donc appel à un code numérique, comme NEC ou FEKO.
Ceci implique que l’impédance de rayonnement de chaque ouverture doit être calculée numéri-
quement en amont, augmentant de ce fait la durée totale de la simulation. De manière générale,
les deux modèles présentés, à savoir le modèle de couplage 1 basé sur celui de Robinson, et le
modèle de couplage 2 basé sur notre reformulation du modèle de Yin (détaillée au chapitre 2),
fournissent des résultats précis et rapides sur une large plage de fréquence. De ce fait les critères
énoncés pour la résolution de la problématique sont satisfaits. Chaque modèle ILCM sur lequel
la proposition est fondée possède néanmoins des limitations, qui nous ont poussé à retenir ces
deux modèles ILCM complémentaires. Cette complémentarité se confirme dans l’analyse des ré-
sultats obtenus pour les quatre configurations. Le modèle 1 ne peut modéliser qu’un seul type
d’ouverture et une seule à la fois, il s’agit des fentes dites minces. Le modèle 2 quant à lui per-
met d’inclure des ouvertures multiples de différentes formes, comme les ouvertures carrées ou
encore circulaires. Mis à part le type d’ouverture que chaque modèle peut simuler, ils offrent dif-
férentes applications. Dans une configuration où chacun des modèles peut s’appliquer, comme
c’est le cas dans la seconde configuration, le modèle 1 semble plus adapté à la prédiction d’am-
plitude et le modèle 2 à la prédiction précise des fréquences de résonances. Malgré la grande
précision des résultats, le courant estimé par les modèles présente pour chaque configuration
certaines discontinuités. Ils s’appuient, comme mentionné auparavant, sur des approximations
électriques puisque que la cavité électromagnétique est définie par son comportement électrique
où l’impact de la ligne sur la cavité est négligé. Par conséquent, le problème est modélisé en deux
sous-ensembles distincts et indépendants alors que le code commercial calcule le courant induit
en yL de façon rigoureuse en tenant compte du système dans sa globalité.

Dans chacune des configurations explorées ici, la ligne a été délibérément placée perpendi-
culairement à l’ouverture afin que la composante tangentielle à la ligne corresponde à l’unique
composante que le modèle de Konefal peut prédire avec précision. Cependant, comme men-
tionné plus haut, la cavité résonante est un système pouvant s’avérer sensible aux variations géo-
métriques. Ainsi, pour en évaluer l’influence, nous nous intéressons dans la section suivante, à
une ligne inclinée. Cette approche permet notamment de prévenir les incertitudes de position
de la ligne dans le cas de comparaison avec des mesures. On propose alors dans la suite, une
étude comparative entre le modèle analytique et des résultats expérimentaux. Pour cette étude,
seul le modèle de couplage 2 est utilisé. Bien qu’il ne permettent pas modéliser des cas de cavités
électromagnétiques comportant des fentes minces, il présente certains avantages par rapport au
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modèle de couplage 1, listés ci après,

• C’est le seul des deux modèles de couplage qui est capable d’estimer les trois composantes
du champ électrique, et ainsi de privilégier la prise en compte du couplage avec les brins
verticaux de la ligne de transmission victime qui la relie à la paroi de l’enceinte.

• Le calcul du champ électrique dans la cavité est plus rapide puisque le modèle de couplage
1 nécessite l’utilisation d’un solveur externe pour calculer l’impédance de rayonnement de
l’ouverture sur la bande de fréquence considérée.

• Il répond d’avantage aux critères que pourrait rechercher un concepteur CEM, en terme de
précision dans la prédiction des fréquences de résonances.

• Ses capacités à prendre en compte plusieurs ouvertures de formes différentes permet de
réaliser des configurations bien plus réalistes.

Pour ces différentes raisons, la validation expérimentale de la méthodologie portera sur le
modèle de couplage 2, basé sur le modèle de Yin reformulé, que nous nommerons simplement
modèle analytique dans la suite de ce chapitre.

3.5 Validation expérimentale

Nous décrivons dans un premier temps comment l’expression analytique du courant induit
est modifiée suite à l’inclinaison de la ligne. Le modèle sera d’abord validé par comparaison aux
résultats provenant d’une simulation numérique 3D pour différents angles d’inclinaisons. Le mo-
dèle sera ensuite confronté à des résultats de mesures.

3.5.1 Cas d’une ligne inclinée

Nous nous intéressons dans cette étude à la pénétration du champ électromagnétique dans
caisson de blindage et son couplage sur une ligne de transmission inclinée. Considérons une
cavité électromagnétique aux parois parfaitement conductrices de dimensions a × b × d , qui
contient une (ou plusieurs) ouverture(s), illuminée par une onde plane extérieure.

FIGURE 3.10 – Description du problème de couplage entre une onde plane et une ligne de transmission
inclinée protégée par une cavité électromagnétique.

Le système est schématisé figure 3.10. La longueur de la ligne est égale à L distante de h de
la paroi du fond de la cavité. Son rayon est noté r . La méthodologie est exactement la même que
précédemment, elle se déroule en deux phases, une première permettant de calculer le champ
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électrique à l’emplacement de la ligne et une deuxième où le champ calculé dans la première
phase représente la source de perturbation rayonnée sur une ligne de transmission victime. Seule-
ment, la ligne étant inclinée sa position est désormais dépendante à la fois de x et de y . Ainsi les
composantes du champ électrique qui se couple sur la longueur de la ligne sont E tot

x,mn(x, y,d −h)
et E tot

y,mn(x, y,d −h). On rappelle que ces mêmes composantes en z = d sont nulles puisqu’elles
sont tangentielles à la paroi parfaitement conductrice du blindage.

• Calcul des générateurs équivalents I taylor
ES,mn(yL) et V taylor

ES,mn(yL)

z

FIGURE 3.11 – Coordonnées d’un
point M sur la ligne victime.

La figure 3.11 montre que la ligne est inclinée d’un angle θ
dans le sens trigonométrique. Les variables x et y peuvent
alors s’écrivent en fonction d’une variable unique τ, qui re-
présente la variation de la longueur de la ligne dans le plan
x0y . En un point M(x, y,d −h) de la ligne, on a alors,

x =x0 +τsinθ (3.46a)

y =y0 +τcosθ (3.46b)

Les coordonnées des composantes du champ sont mo-
difiées en fonction d’une seule variable τ et s’écrivent
E tot

x,mn(x0+τsinθ, y0+τcosθ,d −h) et E tot
y,mn(x0+τsinθ, y0+

τcosθ,d −h). Les expressions des générateurs équivalents
totaux à la perturbation rayonnée sont de ce fait impactés

par la valeur de τ et aussi la valeur de l’angle θ. Ainsi, en suivant une démarche similaire à la pré-
cédente pour démontrer ces expressions, on obtient les expressions de ces grandeurs électriques
en fonction de l’angle θ,

I taylor
ES,mn(yL) =

∫ L

0
φ21(L−τ)E tot

y,mn(x0 +τsinθ, y0 +τcosθ,d −h)dτ

+
∫ L

0
φ21(L−τ)E tot

x,mn(x0 +τsinθ, y0 +τcosθ,d −h)dτ

−
∫ L

0
φ21(L−τ)

∫ d−h

d

∂E tot
z,mn(x0 +τsinθ, y0 +τcosθ, z)

∂x
dz dτ

+φ21

(
L

cosθ

)
1

cosθ

∫ d−h

d
E tot

z,mn(x0, y0, z)dz

(3.47)

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ L

0
φ11(L−τ)E tot

y,mn(x0 +τsinθ, y0 +τcosθ,d −h)dτ

+
∫ L

0
φ11(L−τ)E tot

x,mn(x0 +τsinθ, y0 +τcosθ,d −h)dτ

−
∫ L

0
φ11(L−τ)

∫ d−h

d

∂E tot
z,mn(x0 +τsinθ, y0 +τcosθ, z)

∂x
dz dτ

− 1

cosθ

∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , yL , z)dz +φ11

(
L

cosθ

)
1

cosθ

∫ d−h

d
E tot

z,mn(x0, y0, z)dz

(3.48)
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où E tot
u,mn est la composante totale u = {x, y, z} du champ électrique au niveau de la ligne cal-

culée grâce à la reformulation du modèle de Yin (disponible au chapitre 2) à savoir la somme des
contributions des modes TE et TM qui se propagent dans le guide. D’autre part dτ représente la
longueur d’un tronçon de ligne qui évolue en fonction de l’angle d’inclinaison dτ = dy/cosθ =
dx/sinθ. Ces relations sont valides pour 0 < θ <π/2.

• Évaluation du courant induit selon l’angle d’inclinaison

Dans cette section, nous cherchons à évaluer le courant induit à l’extrémité de la ligne de
transmission victime inclinée pour différents angles d’inclinaison afin de valider notre modèle
analytique. Les résultats obtenus numériquement par le modèle analytique sont confrontés à
ceux calculés par le solveur numérique commercial, CST MWS. Le caisson de dimensions 1,5×
1,0× 1,0 m comporte une ouverture de 20,2× 20,2 cm sur sa face avant dont le centre a pour
coordonnées (xa = 75,9 ; ya = 50,1) cm. Le courant induit sur la ligne de longueur 35 cm et de
rayon 1 mm est calculé sur la bande de fréquence 200−500 MHz. Elle est située à 4,65 cm de la
paroi arrière et est chargée par Z0 = 20 kΩ (circuit ouvert) et ZL = 50 Ω. L’extrémité L est fixée à
(xL = 75 ; yL = 65,3) cm. Les entiers m et n caractéristiques des modes de propagation varient de
0 à 5 de manière à ce que tous les modes qui se propagent en dessous de 500 MHz soient pris en
compte dans la modélisation. La cavité est illuminée par une onde plane d’incidence normale,
polarisée suivant ŷ d’amplitude 10 V/m. Dans cette partie, les parois de la cavité sont parfaite-
ment conductrices.

Le courant induit en ZL obtenu par les deux méthodes est illustré Fig. 3.12 pour quatre in-
clinaisons θ = 5◦,15◦,20◦,45◦. Le modèle est capable de prédire le courant de manière précise et
rapide. On remarque toutefois quelques différences d’amplitude au niveau des fréquences de ré-
sonance du fait de la méthodologie en deux phases, on ne tient pas compte ici du rayonnement
de la ligne dans l’enceinte de blindage. On remarque également que la précision du modèle di-
minue lorsque l’angle d’inclinaison augmente. Ceci peut provenir du calcul du champ électrique.
En effet, le champ calculé par le modèle reformulé de Yin fournit des résultats précis pour deux
composantes du champ à savoir Ey et Ez . Quand à Ex , sa valeur est très faible ainsi le modèle peut
surestimer la valeur de cette composante, qui dans cette configuration est une des composantes
qui se couple directement sur la ligne. Le phénomène est plus visible lorsque l’angle est élevé
comme à θ = 45◦, notamment entre 350 et 400 MHz où le modèle semble surestimer le courant
induit. Il vaut mieux privilégier l’étude des petits angles d’inclinaison à cause de cette limitation.

3.5.2 Présentation du dispositif expérimental

Les mesures ont été réalisées au moyen d’un caisson métallique en aluminium. On considère
ici la même configuration qu’au paragraphe précédent (en termes de dimensions, charges, etc).
La ligne victime en cuivre est fixée à la paroi interne du caisson. Nous avons utilisé une antenne
cornet comme source électromagnétique reliée à un analyseur de réseau qui vient également
mesurer directement la tension en bout de ligne. Le courant induit I (yL) est alors déduit très sim-
plement dans la bande 200-500 MHz. Le pas fréquentiel est de 60 kHz. Le dispositif expérimental
est présenté figure 3.13. Expérimentalement, la première étape consiste à analyser la source de
perturbation. Dans nos simulations, la source est modélisée par une onde plane polarisée suivant
ŷ . Ainsi, son amplitude est constante dans le plan x0y et seule la composante E inc

y vient exciter le
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(a) θ = 5◦ (b) θ = 15◦

(c) θ = 20◦ (d) θ = 45◦

FIGURE 3.12 – Courant induit en yL obtenu à l’aide du modèle et de la simulation numérique pour quatre
angles d’inclinaison θ = 5◦,15◦,20◦,45◦.

caisson de blindage. D’autre part, elle est constante sur toute la bande de fréquence considérée.
Nous avons donc dû nous assurer que la configuration réalisée expérimentalement corresponde.

Le champ électrique rayonné par l’antenne cornet est mesuré à l’aide d’une sonde de champ
en plusieurs points de la surface de l’ouverture lorsque le caisson est absent. La sonde de champ
permet également de mesurer simultanément les trois composantes cartésiennes du champ élec-
trique ainsi que la résultante totale.

Les figures Fig.3.14(a) et Fig.3.14(b) illustrent respectivement l’homogénéité du champ élec-
trique incident et la répartition fréquentielle des trois composantes de ce même champ inci-
dent à une position donnée. La Fig.3.14(a) montre l’amplitude du champ électrique normalisé à
1 Watt, à savoir normalisé par rapport à la puissance injectée, pour quatre point de l’espace dans
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FIGURE 3.13 – Dispositif expérimental
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(a) Homogénéité du champ (b) Polarisation de l’onde incidente

FIGURE 3.14 – Mesure du champ électrique rayonné par l’antenne cornet au niveau de l’ouverture,
(a) Mesure en quatre points, estimation de l’homogénéité du champ et,

(b) Mesure au centre de l’ouverture, vérification de la polarisation.

l’axe de l’antenne d’emission. On choisi ces point à l’endroit où se trouve l’ouverture lorsque
le caisson est absent. Sur la même figure, nous avons tracé le champ électrique moyen issu de
ces quatre positions. La position 1 est choisi à l’emplacement du point central de l’ouverture,
alors que les positions 2 et 3 représentent respectivement l’emplacement des extrémités droite
et gauche de l’ouverture. Notons également que les positions 3 et 4 correspondent en réalité au
même emplacement à deux instants différents. Le champ incident mesuré à ces deux instants
sont presque identique, nous permettant de ce fait de valider la répétabilité du setup de mesure.
D’autre part, l’ensemble des résultats présentés Fig.3.14(a) montrent que le champ électrique in-
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cident est relativement homogène sur la surface de l’ouverture, bien que l’on observe quelques
différences entre les champs mesurés. D’autre part, à partir de 350 MHz, les niveaux de champ
sont nettement supérieurs par rapport à la bande 200-350 MHz à cause de la bande passante de
l’antenne d’emission. Elle présente donc moins d’efficacité en dessous de ce seuil fréquentiel. Un
autre paramètre important est la polarisation de l’onde excitatrice. Celle-ci doit être verticale, à
savoir suivant y pour correspondre aux simulations. Sur la figure Fig.3.14(b), nous avons tracé les
trois composantes du champ incident et la résultante totale mesuré à la position 1, à savoir au
point central de l’ouverture lorsque celle-ci est absente. Il s’agit ici du champ mesuré brut, à sa-
voir non normalisé à 1 W. De cette figure, on tire la conclusion que l’onde rayonnée par l’antenne
est bien polarisée suivant y . Les champ électriques mesurés suivant les axes x et z ne sont néan-
moins pas totalement nuls. Ceci est du au positionnement de la sonde de champ, qui permet de
mesurer ces champs électromagnétiques. En effet, elle n’est jamais parfaitement placée dans le
même repère que l’antenne d’émission ce qui peut engendrer ce type de résultats au niveau des
composantes. Cependant, cette observation n’altère en rien la valeur du champ total mesuré, ce
qui n’aura donc aucune incidence par la suite sur les mesures de courant induit.

Les résultats témoignent de la forte variation de l’amplitude du champ dans la bande de fré-
quence considérée. L’antenne cornet produit donc un rayonnement relativement directif et ho-
mogène mais très chahuté en fréquences. De ce fait, le courant induit mesuré sera présenté nor-
malisé par rapport au champ incident moyen mesuré au niveau de l’ouverture afin de comparer
modèle et mesures.

3.5.3 Résultats et discussion

La figure 3.15 montre l’estimation du courant induit à l’extrémité yL de la ligne de transmis-
sion par le modèle analytique et la mesure de ce courant via le dispositif présenté plus haut pour
quatre angles d’inclinaison de faible valeur θ = 5◦,10◦,15◦,20◦.

De ces quatre figures, on tire la même conclusion : la méthode analytique de couplage est sa-
tisfaisante jusqu’à environ 450 MHz. Le courant induit prédit par le modèle analytique est com-
pris le plus souvent, dans les limites prédites par la mesure, à savoir entre les bornes des incerti-
tudes de mesure. Celles-ci sont équivalentes à ± 4dB représentant la somme des influences des
différentes sources d’incertitudes liées au setup de mesures. Ces incertitudes peuvent être re-
groupées en trois catégories, à savoir, le mode d’opération, la configuration physique et la confi-
guration des câbles. D’autre part, On remarque également que le modèle analytique prédit un
courant induit plus important que celui mesuré aux basses fréquences, à savoir jusqu’à environ
300 MHz. Il s’agit d’une des limitations de l’antenne d’émission, qui comme discuté plus haut
présente moins d’efficacité en dessous de 350 MHz. Ceci signifie que la mesure de courant induit
peut être altérée en dessous de ce seuil. L’amplitude du courant se trouve alors à ces fréquences
au niveau du bruit. C’est pourquoi sur cette bande de fréquence 220-300 MHz environ, le cou-
rant induit mesuré présente une amplitude plus faible que celui prédit par le modèle analytique.
Sur les deux première figures (a) et (b), correspondant aux angles d’inclinaison 5◦ et 10◦, nous
avons tracés les résultats issus de la simulation numérique via le logiciel CST MWS. Aux basses
fréquences, on remarque que le modèle et CST prédisent un courant induit d’amplitudes simi-
laires, ce qui confirme nos précédents propos si l’on considère CST comme notre référence.

Cependant, au delà de la fréquence de 450 MHz, les résonances obtenues par le modèle sont
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FIGURE 3.15 – Courant induit en yL normalisé par rapport au champ incident obtenu par le modèle et la
mesure pour quatre angles d’inclinaison θ = 5◦,10◦,15◦,20◦.

plus faibles que celles données par la mesure. Une simple erreur de mesure des dimensions a,
b ou d de quelques millimètres provoque un déplacement des fréquences de résonance. Cette
variation peut aussi être la conséquence de phénomènes naturels dus au matériau qui constitue
le caisson, comme la dilatation ou la compression des parois métalliques (selon la température
ambiante). Par conséquent, la structure de la cavité est responsable des variations de ses carac-
téristiques de résonance. D’autre part, le caisson réel est renforcé de l’intérieur par une armature
en métal. Celle-ci n’est pas prise en compte dans le modèle ce qui peut engendrer un certain
décalage au niveau des résonances. On remarque également qu’à certaines fréquences de réso-
nance le modèle surévalue le courant induit. Dans l’approche proposée, le matériau qui consti-
tue la cavité est choisi parfaitement conducteur, donc de conductivité infinie. Or, le caisson réel
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est en aluminium dont la conductivité électrique est finie. Une des propriétés des matériaux est
d’absorber une partie du champ dans son épaisseur, on parle de pertes électromagnétiques par
diffusion. Ces pertes entrainent une atténuation des niveaux de champs aux fréquences de réso-
nances, un élargissement des pics de résonances mais aussi un déplacement de ces fréquences.
Ces phénomènes sont plus ou moins importants en fonction des caractéristiques électriques du
matériau. La performance du blindage diminue, en particulier, avec la conductivité du matériau.
D’autre part, la paroi frontale du caisson est amovible, et peut laisser pénétrer une faible partie
du champ ambiant dans la cavité par les fentes créées aux bords de la paroi si celle-ci est mal re-
positionnée. Dans ce cas, l’ouverture, dont l’influence est évidement dominante par rapport aux
pertes engendrées par les fentes au bord de la paroi, n’a pas retrouvé sa position d’origine. On
observe alors deux cas de figure, le premier où il y a création de fentes qui ne sont pas modélisées
analytiquement, et le second où l’ouverture n’est pas placée à la même position sur la paroi que
dans la simulation. De ce fait, la configuration simulée et mesurée n’est plus exactement la même
que la configuration mesurée. Ce sont des incertitudes qui peuvent avoir une influence non né-
gligeable sur l’évaluation du courant induit puisqu’elles modifient la distribution du champ élec-
tromagnétique dans la cavité. Enfin, pour fixer la ligne à la paroi de l’enceinte, il a fallu percer
cette paroi. L’orifice ainsi créé a été rempli par l’extrémité du connecteur servant à relier la ligne
et l’analyseur de réseau. Cependant, si le connecteur ne remplit pas complètement l’orifice, une
partie du champ électromagnétique peut s’échapper, ce qui n’est pas non plus pris en compte
dans la modélisation analytique. Pour toutes ces raisons, on s’aperçoit qu’une estimation du cou-
rant la plus réaliste possible nécessite la prise en compte des pertes dans les matériaux, mais pas
seulement. Cette amélioration doit également permettre, au travers d’une conductivité équiva-
lente de tenir compte des effets indésirables mentionnés ici, comme la paroi mobile ou encore le
passage de connecteurs.

On remarque également que les courant induits mesurés semblent être identiques quelque
soit la valeur de l’angle d’inclinaison. Nous avons tracé figure 3.16 la totalité des mesures de cou-
rants induits normalisés pour différents angles d’inclinaison.

FIGURE 3.16 – Courant induit mesuré en yL normalisé par rapport au champ incident pour
θ = 5◦,10◦,15◦,20◦ et 45◦.
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La comparaison de ces courants induits mesurés à l’extrémité de la ligne en fonction de son
inclinaison montre que cette dernière ne joue pas un rôle prépondérant dans l’estimation de ce
courant. Cette conclusion est néanmoins valable pour une ligne de transmission centrée sur la
paroi du fond de l’enceinte de blindage. D’autre part, il existe une incertitude sur la position réelle
de la ligne c’est pourquoi l’introduction de l’angle d’inclinaison dans le modèle est importante,
bien que son impact ne soit pas le plus critique par rapport à d’autres termes physiques que
nous avons négligé (comme les pertes électriques, aussi bien dans le matériaux que celles dues
aux discontinuités du blindage).

3.6 Conclusion

Ce chapitre est consacré à une première amélioration des modèles ILCM. La technique dé-
veloppée permet de modéliser le couplage entre une source externe de type onde plane et une
structure filaire contenue dans une cavité électromagnétique. La première partie du chapitre dé-
crit la méthodologie employée qui consiste à séparer le problème en deux sous ensembles in-
dépendants. Le premier sous-ensemble permet de calculer le champ électromagnétique à l’inté-
rieur de la cavité à l’emplacement de la ligne de transmission victime. Le second sous-ensemble
fait intervenir les champs internes à la cavité électromagnétique calculés en l’absence de la ligne,
issus du premier sous-ensemble comme la source de perturbation d’une ligne de transmission
à deux conducteurs. On fait donc l’hypothèse que le conducteur victime a une influence négli-
geable sur la distribution des champs électromagnétiques dans la cavité. On combine alors deux
modèles ILCM performants, le modèle de Konefal et le modèle de Yin reformulé, à une méthode
de couplage champ-fil. Il en découle deux modèles complémentaires permettant de traiter de
nombreuses configurations. Cependant chaque modèle possède des restrictions et trouve leurs
applications dans le respect de ces limites. Les deux approches montrent des performances res-
pectant les critères de la problématique. Le deuxième modèle est néanmoins plus performant
tant au niveau de la précision des résultats qu’en terme de nombre de configurations possibles.
On propose deux validations, une validation numérique et une validation expérimentale. Pour
les mesures, seul le deuxième modèle est analysé puisque l’ouverture de notre caisson ne res-
pecte pas les limites du premier. On a pu observer dans la partie expérimentale que la description
précise de la configuration a une importance capitale. En effet, les parois du caisson réaliste ne
sont pas parfaitement conductrices et entrainent de ce fait des pertes par diffusion dans le maté-
riau. D’autres pertes comme des fuites dues à la conception du dispositif peuvent aussi interve-
nir. Ces deux types de pertes électromagnétiques provoquent une diminution de l’amplitude du
champ (et donc du courant induit) au niveau des pics de résonances mais aussi un élargissement
de ceux-ci. Elles provoquent également un déplacement des fréquences de résonances. Puisque
dans les modèles ILCM, les pertes électromagnétiques citées ne sont pas modélisées, les résultats
prédits par le modèle montrent des différences avec ceux mesurés. Ainsi, pour améliorer les per-
formances du modèle, il apparait nécessaire d’introduire ces pertes dans la modélisation. C’est
donc naturellement l’objet du chapitre suivant.



CHAPITRE 4

Modélisation des pertes électriques dans l’approche
circuit

Suite à la mesure du courant induit à l’extrémité d’une ligne de transmission victime conte-
nue dans une enceinte de blindage, nous avons constaté que les pertes dues au matériau consti-
tuant les parois de l’enceinte protectrice pourrait fortement influencer (et modifier) les réso-
nances de la cavité électromagnétique.

Par conséquent, nous proposons dans ce chapitre, d’inclure dans notre modèle la prise en
compte des pertes par diffusion dans la cavité électromagnétique. La technique est dévelop-
pée dans le cas d’une enceinte vide ne contenant aucun équipement. L’efficacité de blindage
de l’enceinte ainsi calculée est comparée à celle obtenue par un code numérique. Ensuite, l’ap-
proche analytique est introduite dans la méthode de couplage décrite au chapitre précédent,
pour confronter le modèle aux résultats expérimentaux obtenus dans le cas du caisson présenté
précédemment mais aussi pour un caisson de blindage réaliste.
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4.1 Introduction

Nous avons pu constater au chapitre précédent, suite à une comparaison avec des essais ex-
périmentaux, que la modélisation d’une cavité idéale vis à vis des pertes, ne représente pas fidè-
lement le comportement d’une cavité réelle. Ceci signifie que dans le cas idéal, les parois de la ca-
vité sont considérées parfaitement conductrices de conductivité électrique infinie. En réalité, les
matériaux conducteurs, comme le cuivre ou encore l’aluminium, qui sont qualifiés de conduc-
teurs électriques performants, sont caractérisés par une conductivité électrique réelle finie de
l’ordre de 107 S/m. En pratique, les caractéristiques de ce matériau, qu’elles soient électriques ou
magnétiques, modifient le comportement électromagnétique de la cavité. Il y a inéluctablement
des pertes d’énergie dans la cavité causées essentiellement par la diffraction du champ par les
ouvertures, mais aussi la diffusion des champs à travers les matériaux constituants la struc-
ture 1. Ce dernier type de pertes est souvent négligé pour des structures de blindage en métal par
rapport à celles provoquées par les ouvertures. Ceci est dû à la très grande conductivité des mé-
taux usuels qui leur permet d’assurer une forte efficacité de blindage. Néanmoins, l’utilisation de
nouveaux matériaux comme des alliages de métaux voire de matériaux composites, plus légers
et moins conducteurs remet en question le problème de la diffusion à travers les parois. Le rem-
placement de matériaux métalliques par des matériaux composites ou de conductivité moins
importante, a pour effet de dégrader la qualité du blindage. Par exemple, les matériaux compo-
sites à fibre de carbone de conductivité électrique σ= 5×104 S/m, sont environ 1000 fois moins
conducteurs que les métaux usuels [49] , dont la conductivité dépasse les 107 S/m. Ces matériaux
composites, souvent employés dans les domaines spatial et aéronautique pour leurs propriétés
mécaniques (poids, résistance et procédé de fabrication), constituent d’intéressants substituts
aux alliages de métaux [127] [111] .

D’autre part, comme mentionné à la fin du chapitre précédent, en plus des pertes par dif-
fusion, d’autres types de pertes peuvent intervenir. Il est possible d’introduire ces pertes par la
modélisation de parois à la conductivité finie. Dans ce cas, la conductivité est plus faible et peut
être considérée comme une conductivité électrique équivalente. Le facteur de qualité repré-
sentant les pertes dans les parois ne tient pas compte des pertes dans les joints d’étanchéité de
l’ensemble des murs, ni des pertes dans les câbles, ni de l’effet de charge. Ce facteur de qualité est
donc souvent surestimé par rapport aux données mesurées [9] . L’utilisation d’une conductivité
électrique équivalente rassemblant tous les autres mécanismes de pertes peut corriger l’erreur
d’estimation du facteur de qualité des pertes dans les parois. Nous discuterons de ce point un
peu plus loin dans ce chapitre. La prise en compte des pertes dans les parois est de ce fait un pa-
ramètre important que l’on ne peut pas négliger dans la modélisation. L’énergie dissipée entraine
une diminution de l’amplitude du champ aux fréquences de résonances et un élargissement du
pic de résonance. Les fréquences de résonances, caractéristiques du comportement de la cavité,
subissent également des variations en fréquences. C’est à dire que les fréquences de résonance
d’un matériau moins conducteur apparaissent à des fréquences plus basses que celles des mé-
taux usuels.

1. D’autres types de pertes peuvent intervenir dans le cas où la cavité contient un équipement ou des sources internes
qui constituent un point de fuite.

[49] Gobin, V. « Diffraction par des ouvertures et par des objets tridimensionnels. Application à la mesure des impé-
dances de surface des matériaux bons conducteurs ».

[127] Sarto, M. S. « A new model for the FDTD analysis of the shielding performances of thin composite structures ».
[111] Preault, V. et al. « Effective Permittivity of Shielding Composite Materials for Microwave Frequencies ».
[9] Besnier, P. et al. Electromagnetic reverberation chambers.
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Différentes approches abordent le problème d’enceintes constituées de matériaux métal-
liques réalistes voire composites. On retrouve des approches numériques « full wave », comme
les différences finies (DF) dans [23] où les auteurs incorporent l’effet du matériau sur les réso-
nances de la cavité, mais aussi des études expérimentales menées par Olyslager [104] et Li [81]
dans les années 2000. D’autres techniques basées sur le principe d’équivalence [6] [22] , sur l’ex-
pansion des fonctions de Green dyadiques [154] ou encore sur l’approche power balance [46]
étudient le problème de cavités munies d’ouvertures contenant des pertes conducteur. Dans les
approches power balance, on retrouve les travaux de D. A. Hill [58] . Il développe une méthode
mathématique intégrant les pertes de la cavité à travers son facteur de qualité, qui quantifie l’en-
semble des fuites radioélectriques. Il tient compte des pertes dans les matériaux, des fuites dues
aux ouvertures et de l’absorption due aux équipements. Il montre dans plusieurs configurations
d’ouvertures l’efficacité de son approche face à des résultats expérimentaux. Cependant, sa tech-
nique basée sur une approche Power Balance ne tient pas compte de la géométrie de l’enceinte
protectrice ni de l’emplacement des ouvertures et des appareils (qu’ils soient sous test, d’émis-
sion ou de réception). Plus récemment, M. Pedram [109] décrit une procédure d’insertion des
pertes dans les conducteurs par une approche numérique basée sur la méthode des moments, et
par un modèle circuit. La propagation sur la ligne représentant l’ouverture et celle représentant
le guide est altérée par la conductivité finie du matériau. La constante de propagation des lignes
est ainsi modifiée pour tenir compte de l’atténuation causée par les pertes. Les résultats pré-
dits par les méthodes sont en accord avec les simulations des logiciels commerciaux. Cependant,
puisque la méthode circuit repose sur les travaux de M. P. Robinson, son utilisation se limite aussi
aux basses fréquences. Quelques années plus tard, J. R. Solin étend les travaux de Collin [30] sur
la diffusion des pertes par les parois d’une cavité, à la modélisation des modes supérieurs. Son
approche est purement mathématique. Dans un premier article [136] , il développe sa théorie
étendue aux modes supérieurs pour des cavités contenant de petites ouvertures. Il combine alors
les travaux de Collin sur les cavités à ceux de Bethe sur les ouvertures [10] . Dans un deuxième ar-
ticle [137] , paru quatre années plus tard, il introduit dans cette approche la conductivité finie
des parois. Il étend une nouvelle fois les travaux de Collin à l’insertion des pertes dans la modé-
lisation de cavités. Cependant sa description est indépendante de la position de l’ouverture sur
la face avant, cette dernière est donc par défaut centrée. Sa proposition, bien que performante
au regard des résultats fournis dans l’article, est purement mathématique. De ce point de vue, la
formulation est relativement complexe et difficile à implémenter sans une parfaite maîtrise aussi
bien mathématique que physique du comportement des cavités. Elle ne correspond donc pas à
notre critère de simplicité.

[23] Chaoqun Jiao et al. « Analysis of shielding effectiveness of enclosure with an aperture using FDTD method ».
[104] Olyslager, F. et al. « Numerical and experimental study of the shielding effectiveness of a metallic enclosure ».
[81] Li, M. et al. « EMI reduction from airflow aperture arrays using dual-perforated screens and loss ».
[6] Bailin Ma et al. « Resonant electromagnetic field coupled into a lossy cavity through a slot aperture ».
[22] Chang-Hong Liang et al. « EM fields coupled into a cavity with a slot-aperture under resonant conditions ».
[154] Yeqin Huang « Equivalent circuit of an aperture-coupled lossy cavity ».
[46] Gifuni, A. « Relation Between the Shielding Effectiveness of an Electrically Large Enclosure and the Wall Material

Under Uniform and Isotropic Field Conditions ».
[58] Hill, D. A. et al. « Aperture excitation of electrically large, lossy cavities ».
[109] Pedram, M. et al. « Shielding Effectiveness of a Lossy Metallic Enclosure ».
[30] Collin, R. E. Field theory of guided waves.
[136] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With a Small Aperture ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
[137] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With an Aperture and Lossy Walls ».
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Nous proposons donc ici, une seconde amélioration du modèle de Yin reformulé (la version
reformulée est présentée au chapitre 2). La technique analytique d’origine est modifiée, comme
le circuit équivalent pour inclure la conductivité des parois dans le modèle. La formulation per-
met alors d’estimer le champ électromagnétique dans la cavité en tenant compte non seulement
des fuites dues à l’ouverture mais aussi de la diffusion de ce champ dans les parois de la cavité et
des pertes liées à la structure de l’enceinte.

4.2 Technique analytique d’intégration des pertes

La conductivité finie, notée σ des parois dans la modélisation intervient non seulement au
niveau du circuit électrique mais aussi dans la formulation mathématique du modèle. On syn-
thétise ici chaque aspect de la modélisation :

• D’abord la paroi du fond (paroi transverse du guide) représentée dans le cas sans pertes
(parois parfaitement conductrices) est chargée d’une impédance de surface ZS = f (σ). On consi-
dère ici que ces pertes sont uniformément réparties sur l’ensemble de cette paroi.

• Ensuite, On intègre dans la constante de propagation de la ligne de transmission équiva-
lente au guide d’onde représentant la cavité, une constante d’atténuation α. Sa valeur diffère en
fonction du mode de propagation. Elle s’exprime en fonction de la partie réelle de l’impédance
de surface. En conséquenceα= f [ℜ(ZS )] = f (RS ). De ce fait, on tient compte des pertes sur toute
la longueur du guide et ainsi dans chacune de ses parois longitudinales.

• La dernière paroi, à savoir la paroi frontale (paroi transverse) n’est pas modifiée, elle reste
parfaitement conductrice. On fait l’hypothèse ici que les pertes dues à la présence de l’ouverture
sont prépondérantes par rapport aux pertes dans la paroi.

• On sait également que l’énergie ainsi dissipée provoque un décalage des fréquences de
résonances vers les basses fréquences. Nous traiterons également cet aspect en recalculant ces
fréquences de résonances en fonction du facteur de qualité dues aux pertes.

Reprenons le circuit équivalent original proposé par Robinson et repris une vingtaine d’an-
nées plus tard par Yin illustré figure 5.1(a). Les améliorations qu’apporte Yin ne modifient pas la
structure du circuit en elle-même, seule la formulation théorique du modèle est affectée. C’est
également le cas dans notre reformulation en champ électrique de son modèle. La partie cir-
cuit est identique, seulement, la résolution du problème est différente. Cette représentation sous
forme d’un circuit simple n’est finalement représentative que d’un seul mode de propagation.
C’est en sommant la contribution de chaque mode que l’on retrouve le champ électrique dans
la cavité. Les pertes sont ajoutées dans le circuit équivalent à travers deux éléments : une impé-
dance de charge ZS à l’extrémité de la ligne et la constante d’atténuation αmn du mode (partie
réelle de la constante de propagation γmn de ce même mode). Ces changements sont indiqués
sur la figure 4.1(b). On retrouve par comparaison sur l’ensemble de la figure 4.1 les deux éléments
du circuit affectés par l’inclusion des pertes.

Dans la suite de cette section, on développe en détail la technique de modélisation des pertes
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(a) Circuit équivalent proposé par Robinson (b) Modification pour inclure les pertes parois

FIGURE 4.1 – Circuit équivalent au problème d’une cavité électromagnétique (a) idéale et (b) réelle, munie
d’une ou plusieurs ouvertures.

dans l’approche circuit. Chaque partie est traitée indépendamment. On commence par décrire
l’impédance de surface permettant d’inclure les pertes dans la paroi du fond, puis l’atténuation
dans le guide d’onde, ensuite la paroi frontale de la cavité et enfin on termine avec le calcul des
nouvelles fréquences de résonances.

4.2.1 Impédance de surface

Nous nous intéressons principalement par la suite aux matériaux homogènes caractérisés
par une perméabilité magnétique µ0 identique à celle du vide (pas de propriété magnétique),
une permittivité électrique ε, une conductivité électrique σ et une épaisseur t . Considérons une
structure plane constituée d’un matériau très conducteur. Les paramètres caractéristiques du
matériau vérifient l’approximation dite des « bons » conducteurs, σ >> ωε sur l’ensemble de la
gamme de fréquence.

Si le conducteur était idéal, le champ électrique tangentiel à la surface du matériau serait égal
à 0. Dans le cas d’un conducteur réel il existe à la surface du conducteur un champ électrique
tangentiel non nul. La condition aux limites d’impédance de surface, en anglais SIBC, de Leon-
tovich du premier ordre [78] relie alors les champs électromagnétiques tangentiels à la surface
conductrice par l’impédance de surface ZS , pour une fréquence donnée, selon la relation,

Et(r,ω) = ZS (ω) [n̂×Ht(r,ω)] (4.1)

En considérant l’approximation des bons conducteurs dans le domaine fréquentiel, l’impé-
dance de surface ZS (ω) d’un conducteur homogène et non magnétique, est donnée en notation
complexe [151] par,

ZS (ω) =
√

jωµ0

σ
(4.2)

L’équation (4.2) peut se mettre sous la forme,

ZS (ω) = RS (ω)+ jωLS (ω) = 1+ j

σδ
(4.3)

[78] Leontovich, M. « On the approximate boundary conditions for the electromagnetic field on the surface of well
conducting bodies ».

[151] Walsh, P. J. et al. « Theory of microwave surface impedance in superconductors and normal metals ».
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où δ est l’épaisseur de peau, qui correspond à la profondeur de pénétration de l’onde incidente
dans le matériau lorsque celle-ci est atténuée de 1/e (e est la valeur de l’exponentielle). Lorsque la
fréquence augmente, la densité volumique de courant se concentre à la surface des conducteurs.
L’effet de peau provoque la décroissance de la densité de courant suivant une loi exponentielle
depuis la périphérie jusqu’au centre du conducteur. Il en résulte une augmentation de sa résis-
tance. Le champ électromagnétique qui se propage dans le métal 2 est atténué d’un facteur e−t/δ.
La grandeur δ s’exprime en fonction de la fréquence de travail et des propriétés électromagné-
tiques du matériau, à savoir sa conductivité électrique et sa perméabilité magnétique. Pour un
matériau non magnétique (µ=µ0), elle est donnée par,

δ=
√

1

π f µ0σ
(4.4)

La résistance et l’inductance de surface, notées respectivement, RS (ω) et LS (ω) sont définies
en fonction des propriétés du matériau comme,

Rs (ω) =
√
ωµ0

2σ
= η

√
ωε

2σ
= 1

σδ
(4.5)

où η est rappelons le, l’impédance d’onde en espace libre η=√
µ0/ε (milieu non magnétique).

LS (ω) =
√

µ0

2σω
(4.6)

La relation (4.3) peut être utilisée comme condition limite d’impédance de surface car elle
contient toutes les informations nécessaires sur la distribution du champ à l’intérieur du conduc-
teur [97] . On modélise donc les propriétés électromagnétiques du matériau de la paroi antérieure
par cette impédance de surface.

Comme mentionné plus haut, les propriétés du matériau doivent respecter l’approximation
des bons conducteurs qui stipule que la conductivité électrique du matériau doit satisfaire σ>>
ωε. Ceci constitue une des limitations de notre modèle. La fréquence maximale envisagée est
de 3 GHz ce qui nous amène à σ >> 1

36π10−9 × 2π× 2,5 · 109 = 0,1389 S/m. Afin de respecter
cette restriction, on définit une conductivité minimale de 13,89 S/m, à savoir 100 fois plus grande
que ce que le modèle est capable de supporter. Cette marge nous assure de toujours rester dans
les limites d’utilisation du modèle. Ceci dit, cette limitation nous permet de modéliser un grand
nombre de matériaux dont la structure est suffisamment conductrice pour assurer un certain de-
gré de blindage mais aussi de tester la formulation pour des conductivités dites équivalentes.

Remarque : La formulation analytique du modèle circuit met en jeu l’épaisseur du matériau.
Or celle-ci n’intervient pas lorsque les propriétés du matériau sont modélisées par une impé-
dance de surface. Cependant, il est nécessaire de lui attribuer une valeur. Nous choisissons une
épaisseur suffisamment grande pour s’affranchir de toute erreur numérique, à savoir la valeur de
2 voire 3δ. Dans le cas d’un matériau de conductivité σ= 104 S/m l’épaisseur de peau est égale à
δ=0,22 mm à 0,5 GHz. L’épaisseur est donc choisie égale à 1 mm.

2. Voir chapitre 1, Mécanismes du blindage.
[97] Nathan, I. et al. « A systematic approach to the concept of surface impedance boundary conditions ».
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4.2.2 Atténuation dans un guide d’onde

Dans la modélisation, la cavité est assimilée à une guide d’onde court-circuité. Le guide d’onde
est lui même représenté par une ligne de transmission équivalente puisque leurs comportement
électromagnétiques sont similaires. Dans un guide d’onde métallique creux, les pertes sont dues
à l’atténuation des ondes dans les parois parallèles (ou longitudinales) à la direction de propaga-
tion. La constante de propagation du guide et par conséquent de la ligne équivalente au guide,
qui était purement imaginaire γmn = jβmn dans le cas sans pertes, est désormais définie par,

γmn =αmn + jβmn (4.7)

On rappelle que le paramètre αmn représente la constante d’atténuation de l’onde dans le guide.
Elle se calcule pour chaque mode de propagation par la méthode dite des perturbations [110]
aussi appelée méthode des puissances. La constante d’atténuation est définie par la relation
[105] ,

αmn = PLmn

2PTmn

(4.8)

où PT correspond à la puissance moyenne totale portée par les champs électromagnétiques, et
PL la puissance totale perdue par unité de longueur dans la direction de propagation de l’onde.

La démonstration de l’expression de la constante d’atténuation est particulièrement longue
c’est pourquoi elle est fournie en annexe C pour le mode TE10. On trouve dans la littérature [86]
les expressions deαTE

mn etαTM
mn . Elles sont écrites en fonction de la résistance de surface RS . Ceci si-

gnifie que, comme pour la paroi du fond, le matériau choisi devra respecter les conditions impo-
sées par l’impédance de surface. De manière générale, la constante d’atténuation liée aux modes
TE est donnée par,

αTE
mn = 2RS

η0b

√
1−

(ωc

ω

)2

{[
1+ b

a

]
ω2

c

ω2

+
[

b2m2 +abn2

b2m2 +a2n2

][
εn

2
−

(ωc

ω

)2
]} (4.9)

où a,b sont les dimensions de la section transverse du guide et εn est le facteur de Neumann
égale à εn = 1 pour n = 0 et à εn = 2 pour n > 0.

Pour la propagation des ondes suivant les modes TMmn , avec n 6= 0 et m 6= 0, la constante
d’atténuation s’écrit,

αTM
mn = 2RS

η0b

√
1−

(ωc

ω

)2

[
b3m2 +a3n2

ab2m2 +a3n2

]
. (4.10)

Pour le calcul des impédances de mode définies au chapitre 2 par les relations (2.35) et (2.36)
on conserve les mêmes expressions, seulement la constante de propagation auparavant imagi-
naire pour un guide sans pertes est désormais complexe γmn =αmn + jβmn .

[110] Pozar, D. M. Microwave engineering.
[105] Orfanidis, S. J. Electromagnetic Waves and Antennas.
[86] Marcuvitz, N. Waveguide Handbook.
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4.2.3 Paroi frontale de l’enceinte

La dernière paroi est la paroi frontale de l’enceinte contenant l’ouverture (ou les ouvertures).
Dans l’approche circuit, la modélisation de cette paroi discontinue est la plus complexe. Compte
tenu des phénomènes physiques qui se produisent au niveau de l’ouverture, son comportement
est modélisé par son aspect purement électrique. L’inclusion des pertes dans le matériau im-
plique par conséquent, une analyse théorique compliquée. Du fait de la présence de l’ouverture
on peut néanmoins se demander si cette étude est nécessaire.

Nous avons donc analysé par simulation numérique « full-wave », l’influence des propriétés
électromagnétiques du matériau constituant cette paroi. La figure 4.2(a) montre le champ élec-
trique total calculé via le logiciel commercial CST MWS dans le cas d’une enceinte entièrement
métallique de conductivitéσ= 105 S/m et d’une enceinte dont la face avant est modélisée par des
murs parfaitement conducteurs, que l’on appelle couramment en anglais PEC. La seconde figure
présente un histogramme de comparaison des deux courbes. Il a été obtenu avec la méthode FSV
et montre la concordance des deux courbes suivant trois calculs ADM (amplitude), FDM (dérivée
de la fonction), et GDM (global).

(a) Champ électrique total (b) Histogramme FSV

FIGURE 4.2 – Champ électrique total calculé via CST MWS pour une enceinte de conductivité σ= 105 S/m
et une enceinte dont la paroi frontale est sans pertes.

Les champs électriques obtenus sont très similaires et les courbes sont superposées sur la
totalité de la bande de fréquence. On observe toutefois de très faibles irrégularités, par exemple
au niveau du pic de résonance à environ 2,1 GHz, où le champ électrique de l’enceinte à la paroi
frontale sans pertes a une amplitude plus faible que celui de l’enceinte à la paroi de conductivité
finie. On observe une autre irrégularité en basses fréquences. Le champ électrique dans l’en-
ceinte sans pertes semble plus chahuté. Ceci est dû au fait que, lors de la simulation, l’amplitude
du signal temporel n’a pas atteint zéro (condition qu’il faut remplir pour calculer la FFT au plus
juste) puisqu’à partir d’un certain temps l’amplitude de ce signal diminue très lentement. Ces
irrégularité sont responsables des différences obtenues lors de la comparaison, figure 4.2(b). En
termes d’amplitude (ADM) les deux résultats sont en parfait accord puisque la totalité des écarts
calculés sont tombés dans la catégorie Excellent, correspondant à l’écart le plus faible. Le calcul
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de FDM est moins concluant, mais plus de 90 % des points sont contenus dans les trois catégo-
ries les plus importantes, Good, Very Good et Excellent. De ce fait, puisque la différence globale
(GDM) est le résultat de la somme des deux autres, la plupart des écarts sont compris encore une
fois dans les trois premières catégories pour lesquelles les écarts sont les plus faibles. Grace à ces
deux graphiques, nous pouvons conclure que la paroi frontale de l’enceinte n’a pas besoin d’être
modélisée comme une paroi de conductivité puisque les pertes provoquées par la présence de
l’ouverture sont prépondérantes pour cette paroi.

L’ouverture est responsable d’importantes pertes électromagnétiques. En effet, elle laisse pé-
nétrer le champ dans la cavité et réciproquement elle le laisse aussi sortir. De ce fait, son impact
sur l’efficacité de blindage de l’enceinte est bien plus important que la diffusion des ondes dans
le matériau et, de manière plus générale, des pertes dues à la conductivité réelle ou équivalente
de ce matériau. Par conséquent, on peut s’affranchir d’une étude fastidieuse qui viserait à mo-
déliser la conductivité du matériau constituant la paroi frontale. Cela étant dit, bien que la pro-
priétés conductrices du matériau soient négligeable dans ce cas, il serait évidemment bien plus
rigoureux de développer une technique pour inclure cette conductivité, ne serait ce que pour re-
présenter plus fidèlement des boîtiers de blindage.

Dans la suite on considèrera une enceinte en métal de conductivité finie dont la face avant
est parfaitement conductrice. Ceci signifie que, dans le modèle et les équations qui le régissent,
la paroi contenant l’ouverture n’est pas modifiée. Elle est toujours modélisée par une ligne de
transmission court-circuitée, d’impédance caractéristique égale à celle d’une ligne microruban
coplanaire et de constante de propagation purement imaginaire (sans pertes).

4.2.4 Fréquences de résonances

Comme mentionné au début de ce chapitre, les pertes par diffusion provoquent plusieurs
phénomènes. Tout d’abord, à cause de ces pertes, l’énergie associée à chaque mode de résonance
diminue, de même que les oscillations de mode. L’amplitude du champ électrique à la résonance
est, par conséquent, plus faible et le pic de résonance est plus large. La pénétration des ondes
dans les parois de la cavité électromagnétique entraine ainsi un élargissement virtuel des dimen-
sions de la cavité. De ce fait, les résonances apparaissent à des fréquences légèrement plus basses
que dans le cas d’une cavité sans pertes.

Dans une cavité idéale, sans ouvertures et parfaitement conductrice, les valeurs propres kmnp

(ou nombres d’onde de résonance) sont réelles. Par conséquent, si le nombre d’onde de la source
périodique qui excite la cavité est égal au nombre de résonance le mode correspondant est excité
avec une amplitude infinie. En pratique, la conductivité finie des parois de la cavité fait que les
valeurs propres sont dotées d’une partie imaginaire non nulle. Ceci implique que le mode est
excité par un champ d’amplitude finie. Le nombre d’onde de résonance de la cavité métallique
avec pertes peut s’écrire en fonction du nombre d’onde de résonance de la cavité idéale,

kpertes
mnp = kmnp

(
1+ j

2Q

)
(4.11)

où Q représente le facteur de qualité de la cavité. Celui-ci permet de caractériser l’ensemble des
pertes dans la cavité. Il peut contenir les pertes dues aux antennes, les pertes par diffusion ou
encore les fuites électromagnétiques par les ouvertures et se calcule comme la somme de la
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contribution de chacune. Ici, on considère que le facteur de qualité ne contient que les pertes
par diffusion. Il existe une formule théorique donnant la valeur du facteur de qualité due aux
pertes par diffusion en fonction des dimensions de la cavité et des propriétés du matériau qui la
constitue. D’un point de vue théorique ces pertes dépendent des dimensions de la cavité rectan-
gulaire (a×b×d), des caractéristiques du matériau, à savoir sa conductivité σ et sa perméabilité
magnétique relative µr mais également de la fréquence. La relation suivante donne une valeur
approchée du facteur de qualité Qparois pour une fréquence f dans le cas d’une cavité fermée.

Qparois = 3

2

V

Sµr

√
π f σµ0µr (4.12)

où les paramètres V et S sont respectivement le volume et la surface totale intérieure de la cavité.
On remplace ces deux grandeurs par leurs expressions en fonction des dimensions de la cavité
fermée. On obtient,

Qparois = 3abd

2µr

√
2

ωµrµ0σ︸ ︷︷ ︸
épaisseur de peau δ

2(ab +ad +bd)

(4.13)

Une résolution plus poussée de l’équation aux valeurs propres de la cavité, ∆Ψ+ k2Ψ = 0,
menée par Collin [30] conduit à une nouvelle expression du nombre d’onde de résonance de la
cavité avec pertes kpertes

mnp dont la partie réelle a été corrigée d’un facteur 1/2Qparois tel que,

kpertes
mnp = kmnp

(
1+ j

2Qparois
− 1

2Qparois

)
(4.14)

Puisque la pulsation et le nombre d’onde sont reliés par la relation k = ω/c, il est possible
d’exprimer la pulsation de résonance d’un mode de la cavité métallique fermée de conductivité
finie ωpertes

mnp en fonction de la pulsation de résonance de la cavité idéale ωmnp par,

ω
pertes
mnp =ωmnp

(
1+ j

2Qparois
− 1

2Qparois

)
(4.15)

La partie réelle de la pulsation de résonance permet de définir les nouvelles fréquences de
résonance de la cavité avec pertes en fonction des fréquences de résonances de la cavité idéale,

f pertes
mnp = fpertes ≈ fmnp

(
1− 1

2Qparois

)
(4.16)

Cette relation est définie pour une cavité électromagnétique fermée, ne contenant aucune
ouverture. Pour des raisons pratiques, et pour ne pas surcharger les notations, les nouvelles fré-
quences de résonance sont notées fpertes.

4.2.5 Efficacité de blindage

Puisque la propagation des ondes dans le guide d’onde fermé modélisant la cavité est at-
ténuée, la tension sur la ligne équivalente au guide est modifiée en conséquence. Puisque la

[30] Collin, R. E. Field theory of guided waves.
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constante de propagation γmn = αmn + jβmn = f (ZS ) implique que la tension en zp de la ligne
équivalente est définie par la relation,

Veq,loss =
1+Γ2 exp(−2γmnd)exp(2γmn zp )

1−Γ1Γ2
Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp(−2γmnd)
× Zcmn

Zcmn +Z1
Vsource

Zap

η0 +Zap
exp(−γmn zp )

(4.17)

On rappelle que Z1 représente l’impédance équivalente au couplage onde plane-ouverture
définie par la relation Z1 = η0Zap/(η0+Zap), où Zap est l’impédance de l’ouverture (tenant compte
de ses dimensions, sa position et son comportement électrique) et η0 l’impédance d’onde du
vide. Zcmn est l’impédance caractéristique de la ligne représentant le mode de propagation ca-
ractérisé par l’entier (m,n). Les paramètres Γ1 et Γ2 sont respectivement les coefficients de ré-
flexion aux extrémités z = 0 et z = L (terminaison chargée par l’impédance de surface ZS ) de la
ligne de transmission équivalente au guide, et sont donnés par Γ1 = (Z1 − Zcmn )/(Z1 + Zcmn ) et
Γ2 = (ZS −Zcmn )/(ZS +Zcmn ).

L’expression de Veq,loss est valable pour chaque mode de propagation du guide, qu’il soit TE
ou TM. Il suffit pour les différencier de remplacer la constante de propagation γmn par son ex-
pression, à savoir γTE

mn =αTE
mn + jβmn pour les modes TE et γTM

mn =αTM
mn + jβmn pour les modes TM.

De la même manière, l’impédance caractéristique du mode de propagation considéré est rem-
placée par son expression. Celles-ci sont données au chapitre 2 par les relation (2.63) et (2.64).
Les champs électriques dans la cavité s’expriment alors en fonction de la tension sur la ligne
équivalente au guide Veq,loss. On rappelle l’expression de l’efficacité de blindage électrique de la
cavité en un point quelconque r,

SEE(r) =−20× log
Etot(r)

E inc
tot (r)

(4.18)

Le champ total dans la cavité Etot est calculé comme la somme quadratique des contributions
de chaque composante du champ électrique, chacune d’entre elles étant égale à la somme de la
contribution des modes TE et TM.

4.3 Validations numériques

Afin de valider la formulation analytique circuit, nous testons, dans cette partie, différents
matériaux de conductivité finie. Dans un premier temps l’efficacité de blindage électrique de
l’enceinte estimée par le modèle est confrontée à celle calculée par le logiciel CST pour différentes
configurations. Dans un deuxième temps, nous comparons notre modèle analytique à deux mo-
dèles analytiques, le modèle de M. Pedram [109] et le modèle de J. R. Solin [137] .

4.3.1 Étude du modèle avec pertes

Dans cette section, l’efficacité de blindage électrique SEE prédite par le modèle circuit pro-
posé, basé sur le modèle de Yin reformulé, est comparée à celle obtenue par le logiciel commer-

[109] Pedram, M. et al. « Shielding Effectiveness of a Lossy Metallic Enclosure ».
[137] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With an Aperture and Lossy Walls ».
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cial CST MWS. Le SEE est évalué sur la bande de fréquence 0,5 - 2,5 GHz. Différentes configura-
tions sont analysées. Chaque cas est détaillé dans le tableau 4.1 ci-après.

Configuration Ouverture(s) Centre de l’ouverture Propriétés des matériaux

P (xp , yp , zp ) Dimensions et forme (xc , yc ) cm Conductivité (S/m)

cas 1 (figure 4.3) Rectangulaire (15, 6) 1×104

P (4,75 ; 4,75 ; 6,5) l = 4 cm ×w = 2 cm

cas 2 (figure 4.4) Grille d’ouvertures (x(1)
c , y (1)

c ) → (10, 6) σ= 1×105

P (21, 7, 8) circulaires rayon=1 cm (x(2)
c , y (2)

c ) → (12.5, 4.5)

séparées par 5 cm

en x et 2.5 cm en y

cas 3 (a) (figure 4.5) Grille de 3∗3 (x(1)
c , y (1)

c ) → (12.3, 3.5) Acier -1010

P (24.5, 8.5, 21.5) ouvertures carrées σ=6.99×106

l = w = 2 cm Zinc

séparées par 0.7 cm σ=1.69×107

dans chaque direction Aluminium

σ=3.56×107

cas 3 (b) (figure 4.6) Rectangulaire (15,6) σ1

P (12 ;8 ;17) l = 4 cm ×w = 2 cm σ2

Comparaison avec le modèle de Pedram [109]

cas 4 (figure 4.8) carrée (centrée) (15,6) σ= 1×105

P (15,6,17.5) l = w = 2 cm

Comparaison avec le modèle de Solin [137]

cas 5 (figure 4.10) circulaire (centrée) (15,6) σ= 1×105

P (15,6,13) rayon=1.3 cm

cas 6 (figure 4.12) Grille de 3 ouvertures (x(1)
c , y (1)

c ) → (9, 5.75) σ= 1×104

P (23, 6, 13) verticales (x(2)
c , y (2)

c ) → (18, 5.75)

l = 2 cm ×w = 3.5 cm (x(3)
c , y (3)

c ) → (23, 5.75)

TABLE 4.1 – Configurations de cavités de dimensions 30 × 12 × 26 cm

Pour chacune des configurations, la cavité est choisie de dimensions égales à 30×12×26 cm.
L’ensemble des modes se propageant dans le guide représentant la cavité est pris en compte.
Pour cela, les entiers m et n caractérisant ces modes varient de 0 à 5. L’enceinte est pourvue
d’une ou plusieurs ouvertures sur sa paroi frontale. La paroi frontale de la cavité est, rappelons
le, considérée parfaitement conductrice que ce soit dans la formulation du modèle et dans les
modélisations via le logiciel CST MWS. La source de perturbation est une onde plane d’incidence
normale polarisée verticalement d’amplitude E inc

y = 10 V/m. Les parois de l’enceinte sont choi-
sies d’épaisseur t = 1 mm.

Notre analyse se focalise sur des métaux de conductivité plus faible que les métaux usuels.
Les conductivités choisies (si elles ne correspondent pas à celle d’un matériau connu) font ré-
férence aux matériaux composites utilisés couramment pour le blindage, comme la fibre de car-
bone de conductivitéσfibre carbone = 5× 104 S/m, ou encore le graphite, de conductivitéσgraphite =
0,7× 105 S/m. Ces conductivités de faibles valeurs (pour des métaux) peuvent aussi être vues
comme des conductivités équivalentes de manière à tenir compte non seulement des pertes par
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diffusion mais aussi par exemple les pertes dues aux joints des portes. Des articles récents dé-
montrent l’importance de l’utilisation d’une conductivité équivalente dans la modélisation d’en-
ceintes résonantes employées pour des essais CEM (comme les chambres réverbérantes) [13]
[44] [83] . La plus faible conductivité est prise égale à σ= 1× 104 S/m (>> ε0ωmax, cette conduc-
tivité satisfait donc l’approximation des bons conducteurs mentionnée auparavant). Pour cette
conductivité, l’épaisseur de peau est égale à δ = 0,225 mm à la fréquence la plus basse, à savoir
0,5 GHz. Sachant que l’épaisseur de peau diminue avec la fréquence, on considère que des parois
d’épaisseur t = 1 mm suffisent pour respecter les conditions d’application de la formule de l’im-
pédance de surface, pour laquelle t >> δ. Bien que l’effet de peau n’intervient pas dans le modèle
analytique, d’un point de vue énergétique, ni dans le calcul par le logiciel commercial (modèle
d’impédance de surface également), le modèle analytique fait intervenir l’épaisseur de la paroi.
Sa valeur doit donc respecter la condition énoncée.

La validation du modèle est menée par étapes, suivant cinq analyses spécifiques :

• Une analyse en amplitude afin de vérifier la prise en compte des pertes électriques via la
conductivité équivalente introduite, en particulier au niveau des fréquences de résonance,

• Une analyse en fréquences dans le but de vérifier si le déplacement des fréquences de
résonances a été correctement modélisé dans l’approche circuit,

• Une étude permettant d’estimer l’impact de la conductivité du matériau, qu’elle soit réelle
ou bien équivalente, sur l’efficacité de blindage, dans le cas où toutes parois possèdent la
même conductivité et dans le cas où les parois longitudinales et transverses sont modélisée
par des matériaux différents,

• Une étude comparative entre le modèle avec pertes et deux modèles analytiques exis-
tants, le modèle de Pedram [109] basé comme notre proposition sur le modèle de Robin-
son [122] , et le modèle de Solin [137] , description mathématiques du comportement de
l’enceinte perforée

• Une étude concernant la prédiction des composantes du champ électrique.

Pour terminer, nous discuterons des avantages du modèle analytique proposé.

4.3.1.1 Analyse en amplitude

Dans la première configuration (cas 1 du tableau 4.1), l’enceinte est munie d’une ouverture
rectangulaire centrée. Les résultats sont illustrés figure 4.3. Sur cette figure, quatre résultats de
SEE sont tracés. Nous avons calculé le SEE par le modèle analytique avec pertes et le modèle sans
pertes. Ce dernier correspond au modèle de Yin reformulé détaillé au chapitre 2. Les deux autres
courbes sont issues du calcul de SEE par CST MWS dans le cas d’une cavité métallique aux parois
parfaitement conductrices (σ = ∞) et dans le cas d’une cavité aux parois de conductivité finie
(σ= 1×104 S/m), exceptée la paroi frontale modélisée par des PEC.

[13] Bonnet, P. et al. « Numerical simulation of a Reverberation Chamber with a stochastic collocation method ».
[44] Flintoft, I. D. et al. « Representative Contents Design for Shielding Enclosure Qualification From 2 to 20 GHz ».
[83] Li, W. et al. « A Fast FDTD Simulation Method for the Source-Stirring Reverberation Chamber ».
[109] Pedram, M. et al. « Shielding Effectiveness of a Lossy Metallic Enclosure ».
[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
[137] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With an Aperture and Lossy Walls ».
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(a) Efficacité de blindage sur la bande de fréquence 0,5 - 2,5 GHz

(b) Zoom aux alentours de trois fréquences de résonance

FIGURE 4.3 – Efficacité de blindage électrique calculée par les modèles analytiques et CST pour le cas 1.

D’une manière générale, l’amplitude du SEE a augmenté aux fréquences de résonances. On
observe des écarts variant de 20 à 25 dB. La prise en compte des pertes dans le modèle a réduit la
quantité d’énergie présente dans la cavité électromagnétique, c’est pourquoi aux fréquences de
résonances, la valeur de l’efficacité de blindage a augmenté. Comme nous l’avions déjà montré
auparavant le modèle sans pertes est en très bon accord avec CST MWS. C’est aussi le cas du mo-
dèle avec pertes sur l’ensemble de la bande de fréquence. Néanmoins, l’amplitude du SEE pour
chaque modèle entre les fréquences de résonances est plus faible d’environ 5 dB. Cette légère
différence est due à la modélisation analytique, compte tenu du fait que sa formulation est basée
sur des approximations et des analogies. Nous avons tracé figure 4.3(b), un zoom aux alentours
de trois fréquences de résonances correspondant aux modes TE102, TE103 et TE302. Pour chaque
fréquence de résonance on observe un léger écart en amplitude entre le modèle et le code nu-
mérique full-wave. Le modèle analytique avec pertes repose sur la formulation du modèle sans
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pertes, ainsi le modèle avec pertes et le modèle sans pertes devraient prédire le même compor-
tement d’efficacité de blindage électrique SEE en amplitude. C’est le cas entre les fréquences de
résonances. Cependant, la version sans pertes du modèle sous évalue le SEE aux fréquences de
résonances, alors que celui prédit par le modèle avec pertes la sur évalue. En effet l’écart de 5 dB
observé sur l’ensemble de la bande fréquence se retrouve aussi au niveau des résonances lorsque
la conductivité des parois a une valeur finie. Par conséquent, l’inclusion des pertes permet entre
autres de rectifier cette erreur de prédiction d’amplitude. D’autre part, la largeur du pic de réso-
nance de chaque mode a bien été modifiée du fait de l’augmentation de l’amplitude du SEE. On
retrouve bien un élargissement du spectre au niveau des résonances.

4.3.1.2 Analyse en fréquences

L’inclusion de pertes par diffusion est non seulement responsable d’une diminution de l’am-
plitude du champ électrique aux fréquences de résonance et de l’élargissement de son spectre
mais aussi d’un déplacement des fréquences de résonances vers des fréquences plus basses. Ceci
est dû au fait, rappelons le, que les valeurs propres de la cavité sont dans ce cas des grandeurs
complexes et possèdent une partie imaginaire non nulle. Ce phénomène est illustré figure 4.4,
par la seconde configuration, pour laquelle nous avons tracé le SEE calculé par le modèle avec
pertes avec le traitement fréquentiel des fréquences de résonances et sans ce traitement.

FIGURE 4.4 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du modèle analytique avec pertes (avec et
sans traitement des fréquences de résonances) et du logiciel CST pour le cas 2.

La cavité est munie d’une grille d’ouvertures circulaires centrée, comme le montre la figure
4.4. Sans le calcul des nouvelles fréquences de résonance le modèle avec pertes ne permet pas de
prédire les résonances correctement. Le focus sur le mode de résonance TE301, permet d’obser-
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ver précisément notre propos. La fréquence de résonance prédite par le modèle avec pertes sans
le traitement fréquentiel est exactement égale à celle prédite par le modèle sans pertes (en bleu).
L’amplitude de l’efficacité de blindage et la largeur à mi-hauteur du pic de résonance ont, cepen-
dant, bien été modifiées. On retrouve comme dans la première configuration une augmentation
de l’amplitude du SE et un élargissement du pic de résonance. Notre traitement fréquentiel est
de ce fait indispensable pour assurer la précision du calcul. On observe que le déplacement de
ces fréquences de résonance n’est pas linéaire, et varie de 9 à 15 MHz pour CST et de 16 à 26 MHz
pour le modèle avec pertes. D’autre part, la même erreur en amplitude est observée. Cette fois
le SE est sous évalué d’environ 5 dB. Deux raisons peuvent expliquer, dans cette configuration,
l’écart qui apparait entre les deux formulations,

• Le modèle ne considère pas une ouverture circulaire réelle. Elle est modélisée par une ou-
verture carrée de même surface où l = w =p

πr (où r est le rayon de l’ouverture circulaire).

• Le couplage qui peut exister entre les ouvertures n’est pas modélisé, c’est pourquoi elles
sont choisies suffisamment petites et espacées pour le négliger.

Ces hypothèses s’ajoutent évidemment à celles qui ont permis de constituer le modèle circuit,
comme le fait que l’ouverture est modélisée, en raison de son comportement, par une ligne de
transmission coplanaire.

Pour terminer, et malgré ces imperfections tout à fait acceptables compte tenu de la précision
des résultats, le modèle avec pertes permet de prédire correctement l’efficacité de blindage d’une
cavité pourvue d’une ouverture circulaire en moins de deux secondes. Ces qualités, que sont la
précision (l’erreur observée ici est de moins de 5 dB en amplitude) sur une large bande de fré-
quence et la rapidité font partie des critères énoncés dans la problématique et sont ici largement
respectés.

4.3.1.3 Impact des matériaux

Puisque le modèle est capable de traiter différentes conductivités si celles ci respectent l’ap-
proximation des bons conducteurs, intéressons nous à l’impact du matériau sur le SEE.

On considère dans cette troisième configuration une cavité pourvue d’une grille de ventila-
tion constituée de 3∗3 ouvertures carrées. La figure 4.5 illustre le SEE calculé par le modèle analy-
tique pour trois matériaux souvent employés pour construire des enceintes de blindage, à savoir
l’aluminium, le zinc ainsi que l’acier-1010, nommé en anglais ici steel-1010, et un matériau com-
posite de conductivité σ= 1×104 S/m. On retrouve aussi le SEE calculé par le modèle sans pertes
(matériau PEC). On trace sur la même figure les résultats prédits par CST MWS pour la cavité en
PEC et la cavité en acier. L’allure des sept courbes est similaire sur la bande de fréquence totale,
excepté bien sur aux résonances. Lorsqu’on se concentre sur un mode en particulier, comme le
mode TE301 présenté sur la figure, on observe un léger décalage en fréquence entre CST et les
modèles correspondants, d’environ 2.5 MHz. Les limites du modèle de Yin, sur lequel est basé
la formulation, sont ici inchangées. Par conséquent, l’erreur commise en fréquentiel par le mo-
dèle sans pertes se retrouve dans les résultats obtenus par le modèle avec pertes. Malgré cela,
l’erreur en amplitude qu’on observe dans le cas idéal est rectifiée par l’inclusion des pertes par
diffusion. Par ailleurs, dans cette configuration les ouvertures sont électriquement proches et,
comme dans les cas précédents, le modèle ne tient pas compte du couplage qui existe entre ces
ouvertures, qu’il contienne des pertes ou non. Cependant, la qualité des résultats prouve que la
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FIGURE 4.5 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du modèle analytique avec pertes et du
logiciel CST MWS pour différents matériaux (PEC, aluminium, zinc, acier, métal composite).

formulation est performante malgré cette approximation. Par ailleurs, la figure montre que plus
les propriétés conductrices du matériau sont élevées plus le blindage est performant. Ces obser-
vations traduisent la capacité du modèle à prendre en compte le phénomène des pertes dans les
matériaux et témoignent de la précision de notre modèle analytique.

La formulation analytique du modèle permet de dissocier les différentes faces de la cavité. Par
conséquent, il est possible d’attribuer une conductivité différentes aux parois longitudinales du
guide et à la paroi du fond en z = d . On note respectivement ces conductivités σ1 pour les parois
longitudinales et σ2 pour la paroi du fond. La figure 4.6 présente deux configurations :

• Première configuration : la conductivité des parois longitudinalesσ1 est fixée à 1×105 S/m,
et la conductivité de la paroi du fond varie entre 1×105 S/m et 1 S/m.

• Deuxième configuration : la conductivité des parois longitudinalesσ1 varie entre 1×105 S/m
et 1 S/m, et la conductivité de la paroi du fond est fixée à 1×105 S/m.

Dans les deux configurations, on remarque que plus la conductivité d’une des parois di-
minue, moins le blindage est performant. Ceci est tout à fait attendu, puisque les pertes sont
plus importantes. Les amplitudes des pics de résonances diminuent avec la conductivité. Cepen-
dant elles ne sont pas proportionnelles. Nous avons délibérément choisit de baisser la conduc-
tivité (quelle que soit la configuration) de manière linéaire, à savoir 10 fois moins à chaque cas.
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FIGURE 4.6 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du modèle analytique avec pertes dans le cas
où les conductivité des parois longitudinales σ1 et de la paroi du fond σ2 sont différentes.

FIGURE 4.7 – Configuration 1 : zoom aux
alentours du mode TE301

On pourrait s’attendre à ce que l’efficacité de blin-
dage aux fréquences de résonances soit alors dimi-
nuée de la même manière, à savoir linéairement, à
chaque nouvelle valeur de conductivité. La figure ci-
contre montre un zoom autour du mode de réso-
nance TE301 dans la configuration 1. Les écarts en
amplitudes entre les résonances sont égales à 1 dB,
4 dB, 6 dB, 9 dB et 10 dB. D’autre part, dans cette
même configuration, les fréquences de résonances
sont déplacées vers les basses fréquences lorsque σ2

diminue, ce qui n’est pas le cas lorsque σ1 dimi-
nue. La conductivité de la paroi du fond a donc plus
d’influence sur l’efficacité de blindage que les pa-
rois longitudinales. Cependant, son influence n’est
visible qu’aux fréquences de résonances et n’affecte
pas l’efficacité de blindage de l’enceinte entre les fré-

quences de résonance. L’efficacité de blindage de ce type de configuration n’est donc pas intuitive
à prédire. Et chaque cas nécessite d’être simulé. Le modèle est très rapide et permet d’obtenir des
résultats en très peu de temps. C’est ce qui constitue un de ses atouts les plus importants.
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Ce n’est pas le seul modèle qui possède l’avantage d’être rapide. Comme mentionné dans
l’introduction de ce chapitre, il existe plusieurs techniques analytiques visant à incorporer les
pertes dans la modélisation de cavités métalliques de conductivité finie. Dans la suite, le modèle
avec pertes est comparé à deux modèles analytiques performants.

4.3.1.4 Comparaison avec les modèles de Pedram [109] et de Solin[137]

Les approches de Pedram et de Solin sont très différentes. Le premier est un modèle ILCM,
basé sur la formulation de Robinson. Le deuxième est un modèle purement mathématique, il ne
fourni aucune représentation simplifiée de la structure du problème. Sa formulation repose sur
la description mathématique des phénomènes qui interviennent dans la cavité perforée. Deux
études comparatives confrontent le modèle aux performances de ces techniques analytiques
existantes. Pour une comparaison plus complète, les écarts entre les résultats obtenus sont quan-
tifiés par la méthode FSV [61] .

• Comparaison avec le modèle de Pedram

Pedram [109] propose dans son article, deux approches visant à introduire les pertes par dif-
fusion dans la modélisation, une approche numérique basée sur la MoM, et une approche circuit
basée sur les travaux de Robinson. On s’intéresse à l’approche circuit. Puisqu’il s’appuie sur le
modèle de Robinson, le choix de la configuration pour la comparaison est limité. L’ouverture
doit être centrée sur la paroi frontale de l’enceinte. Le point d’observation doit lui aussi être cen-
tré dans le plan transverse de la cavité. Nous n’avons donc pas d’autre choix que de respecter ces
limitations. On considère alors une enceinte munie d’une ouverture de forme carrée centrée sur
la face avant de l’enceinte. L’efficacité de blindage SEE est alors estimée au point P (a/2,b/2, zp ).
Seule la composante suivant l’axe z est modifiable. Les SEE prédit par les deux modèles et par
CST sont illustrés figure 4.8. La figure suivante 4.9 donne les histogrammes de confiance obtenus
par la méthode FSV entre CST et chacun des modèles.

Comme mentionné plus haut, puisque l’approche de Pedram est fondée sur les travaux de Ro-
binson, il possède les mêmes restrictions, qu’elles soient géométriques (position de l’ouverture
et du point d’observation), ou liées à la modélisation physique du comportement de la structure.
Le modèle de Robinson représente la propagation des ondes dans le guide représentant la ca-
vité par une ligne de transmission équivalente. Puisqu’il ne considère que le mode fondamental
TE10, le système est représenté par une seule ligne de transmission équivalente excitée d’un coté
par un générateur équivalent à l’onde plane couplé à l’ouverture et fermé par un court-circuit.
Dans l’amélioration de Pedram, l’atténuation des ondes est introduite par la constante d’atté-
nuation du guide αTE

10 . Le court-circuit est remplacé par une impédance de surface ZS et l’impé-
dance caractéristique de l’ouverture est égale à celle d’une ligne microruban contenant des pertes
conducteurs. Or, nous avons montré plus haut que la prise en compte des pertes au niveau de la
paroi frontale n’était pas indispensable. Ainsi, par souci de comparaison, on ne tient pas compte
de ce dernier aspect du modèle de Pedram. D’autre part, puisque son modèle circuit est basé sur
celui de Robinson, son modèle est limité à la seule prédiction des modes de résonance TE10p .
Cette restriction, pour le moins importante, est clairement représentée figure 4.8. Les modes de

[61] « IEEE Standard for validation of computational electromagnetics computer modeling and simulations ».
[109] Pedram, M. et al. « Shielding Effectiveness of a Lossy Metallic Enclosure ».
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5

0

FIGURE 4.8 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du modèle analytique avec pertes, du
modèle analytique de Pedram [109] et du logiciel CST MWS pour le cas 4 (σ= 1×105 S/m).

(a) FSV CST et modèle de Pedram (b) FSV CST et modèle avec pertes

FIGURE 4.9 – Histogrammes de confiance obtenus par évaluation FSV pour (a) la reformulation en champ
électrique du modèle de Yin incluant les pertes par diffusion et (b) le modèle de Pedram (cas 4).

résonance TE30p qui apparaissent sur la figure sont complètement ignorés par la formulation de
Pedram. Puisque la bande de fréquence sélectionnée est très large et s’étend à des fréquences
élevées, l’approche de Pedram ne décrit pas correctement le comportement de l’enceinte, alors
que notre modèle avec pertes montre un bon accord avec les résultats issus du code numérique.
Cette conclusion se retrouve au niveau des histogrammes de confiance obtenus par FSV. Notre
modèle ne présente aucun point dans les trois dernières catégories de l’histogramme ADM, et
montre une précision en amplitude de 90,69 % dans la catégorie Excellent, et ainsi 100 % dans
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les trois premières catégories. Le modèle de Pedram quant à lui montre des écarts suffisamment
importants pour remplir les catégories Fair, Poor et Very Poor. On peut voir sur le zoom autour
de la seconde fréquence de résonance (mode TE102) que notre modèle avec pertes est bien plus
précis que celui de Pedram. Ce dernier sous évalue de 5 dB l’amplitude du SEE. Aussi, il commet
une erreur de calcul sur l’estimation du pic de résonance. Notons, qu’en termes de rapidité les
deux modèles sont équivalents et permettent de prédire le SEE de l’enceinte perforée en moins
de deux secondes. Cependant, les résultats obtenus montrent que notre modèle avec pertes est
bien plus précis et cohérent que celui de Pedram. Par ailleurs, ce dernier est soumis à d’impor-
tantes limitations qui restreignent le nombre de configurations réalisables.

• Comparaison avec le modèle de Solin

Le modèle de Solin donne une représentation mathématique du comportement du problème.
Son approche est fondée sur les travaux de Collin [30] , qu’il étend aux larges bandes de fré-
quences. Il inclut les pertes par diffusion directement dans l’expression du champ électrique en
un point de la cavité. Dans son article, il considère une cavité munie d’une ouverture circulaire de
petites dimensions centrée sur la paroi frontale. Par simplicité, et pour ne pas avoir a redémontrer
les formules établies par Solin, on s’intéresse dans cette comparaison à la même configuration,
numérotée cas 5 dans le tableau 4.1.

FIGURE 4.10 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du modèle analytique avec pertes, du
modèle analytique de Solin [137] et du logiciel CST MWS pour le cas 5.

Le modèle de Solin permet de quantifier le SEE d’une cavité entièrement métallique. Par

[30] Collin, R. E. Field theory of guided waves.
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(a) FSV Solin (b) FSV modèle

FIGURE 4.11 – Histogrammes de confiance obtenus par évaluation FSV pour (a) la reformulation en champ
électrique du modèle de Yin incluant les pertes par diffusion et (b) le modèle de Solin (cas 5).

conséquent, nous avons tracé figure 4.10 le SEE obtenu par le modèle de Solin et notre modèle
avec pertes, ainsi que celui obtenu par le logiciel CST MWS pour une cavité entièrement consti-
tuée de métal et une autre dont la paroi frontale est parfaitement conductrice. On compare donc
chaque modèle avec la configuration simulée par CST qui lui correspond. La figure montre que la
paroi frontale a peu d’influence, excepté aux fréquences de résonances pour lesquelles la confi-
guration entièrement métallique est plus faible de quelques dB. Les résultats obtenus par les deux
modèles sont en bon accord avec ceux obtenus par la simulation numérique full wave. Cepen-
dant, le modèle de Solin estime le SEE de la cavité environ 5 dB en dessous de celui prédit par la
référence sur l’ensemble de la bande de fréquence. Les histogrammes de confiance (figure 4.11)
en amplitude confirment cette observation puisque le modèle de Solin est à 57,73 % Excellent
contre 89,48 % pour notre modèle analytique. Les deux modèles sont cependant très performants
puisque les écarts observés entre les deux courbes sont tous compris, et ce pour chaque modèle,
dans les trois premières catégories. Le zoom autour de la résonance du mode TE103 témoigne de
la précision des deux modèles. Toutefois, notre modèle avec pertes donne un résultat plus proche
de la référence que celui de Solin, que ce soit en amplitude ou dans la précision de la prédiction
du pic de résonance. La largeur du pic de résonance prédite par le modèle de Solin est égale à
-5 dB à 4,3 MHz, alors que CST montre une largeur à cette amplitude de 2,25 MHz. La largeur
estimée par Solin est donc presque deux fois supérieure à largeur prédite par CST. Pour la confi-
guration où la paroi frontale est parfaitement conductrice, la largeur à -5 dB du même pic de
résonance vaut 2,3 MHz pour CST et 2,35 MHz pour notre modèle avec pertes. Les histogrammes
de confiance FDM et GDM confirment ces observations puisque la moyenne des points des his-
togrammes FDM est comprise entre les catégories Very Good et Excellent pour notre modèle, et
entre les catégories Good et Very Good pour le modèle de Solin. Chaque modèle est cependant
très performant puisque peu de points remplissent les catégories Poor et Very Poor comparé à
la catégorie qui en contient le plus. Toutefois, l’histogramme global GDM démontre que notre
formulation est plus précise et fidèle au SEE prédit par CST. La moyenne GDMconf environ égale à
1,6 place le modèle entre les deux premières catégories. L’approche de Solin possède cependant
l’avantage d’aboutir à une seule grande formule finale. Mais sa démonstration est complexe, et,
bien que l’approche soit précise, l’adaptation de la formule aux configurations plus complexes



4.3. Validations numériques 131

(comme par exemple des grilles de ventilation), nécessite plus qu’une simple modification des
paramètres d’entrée. Les modèles circuits ILCM ont quant à eux l’avantage de représenter le pro-
blème sous sa forme la plus simple, son comportement électrique, ce qui rend son application
à un grand nombre de configurations beaucoup plus facile. Par conséquent, et contrairement à
l’approche de Solin, les approches circuits ILCM sont relativement souples, puisqu’une simple
manipulation permet de modifier un grand nombre de variables.

4.3.1.5 Représentation en champ électrique

La dernière analyse concerne la prédiction des composantes du champ électrique. Chaque
composante est excitée différemment par la source externe. Par conséquent, puisque le champ
électrique total calculé est égal à la somme quadratique de ces trois composantes, il est impor-
tant que le modèle soit capable de prédire chacune de ces composantes avec précision.

(20,6,13)

FIGURE 4.12 – Amplitude des composantes du champ électrique calculées par le modèle avec pertes et le
logiciel commercial CST MWS pour le cas 6.

Nous avons tracé figure 4.12, pour une sixième configuration (voir les détails tableau 4.1, cas
6), les trois composantes du champ électrique suivant les axes x, y et z. Les triplets mnp caracté-
risant chaque mode de résonance sont renseignés sur la figure. Dans cette configuration, la cavité
est pourvue de trois ouvertures décentrées dont la hauteur est plus grande que la largeur. Cha-
cune des composantes du champ électrique est responsable de la prédiction ou non des modes
de résonances de la cavité. La source est rappelons le, une onde plane d’incidence normale po-
larisée verticalement, donc suivant l’axe y . Ceci explique que l’amplitude de la composante Ey

est plus élevée. C’est pourquoi la plupart des modes de résonance de la cavité sont dûs à cette
composante. D’une manière générale, les amplitudes des composantes Ey et Ez prédites par le
modèle avec pertes sont en accord avec le calcul du champ par CST. Cependant, concernant la
composante suivant x, la précision du modèle est moindre, excepté aux résonances. Son ampli-
tude est au moins deux fois plus faible que celle de la composante suivant y . Aussi, sa distribu-
tion fréquentielle prédite par CST est très chahutée. Cette particularité n’est pas retranscrite au
niveau du modèle. Ceci peut être directement du à la méthode numérique utilisée pour le calcul
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du champ électrique par le logiciel, la méthode FIT. Cette méthode est dispersive, de ce fait, un
bruit numérique peut apparaitre à des amplitudes de faible valeurs, comme c’est le cas ici.

En conclusion, il est important de remarquer que chaque composante du champ dans la ca-
vité est excitée et, comme attendu, contribue à la prédiction du champ électrique total et donc
de l’efficacité de blindage électrique totale. Ceci est aussi valable pour une source externe de
polarisation particulière, verticale ici. Suite à l’ajout des pertes par diffusion dans le modèle, la
conclusion est similaire aux précédentes. Le modèle est performant sur toute la bande de fré-
quence et permet de prédire avec précision et rapidité soit le champ électrique dans la cavité soit
l’efficacité de blindage de celle-ci (puisque ces deux paramètres sont liés).

4.3.2 Avantages du modèle

Le modèle avec pertes présente plusieurs propriétés intéressantes. La plus importante et la
plus recherchée est la rapidité de la simulation. Le modèle avec pertes permet, en raison de sa
formulation analytique, d’obtenir un résultat en quelques secondes. Dans nos configurations par
exemple, le calcul de l’efficacité de blindage électrique de l’enceinte dure au maximum 1,5 se-
condes (voir tableau 4.2 ci-après).

Configuration Temps de simulation Temps de calcul

matériau CST MWS modèle avec pertes

cas 1 PEC (sans pertes) 3 h 2 m 10 s 0,4821 s

cas 1 (M1) 1×104 S/m 1 h 27 m 19 s 0,4813 s

cas 2 (M2) 1×105 S/m 2 h 42 m 15 s 1,3838 s

cas 3 (M3) Steel-1010 1 h 11 m 58 s 1,4938 s

cas 6 (M1) 1×104 S/m 51 m 2 s 1,3120 s

TABLE 4.2 – Comparaison des durées de simulation

La rapidité du calcul par la simulation numérique « full wave »dépend à la fois des ouver-
tures mais aussi de la conductivité. Plus l’ouverture est de grandes dimensions et la conductivité
faible, plus la simulation est rapide. Pour un même matériau (configurations 1 et 6) de conducti-
vité σ= 1×104 S/m, la simulation dure plus longtemps lorsqu’une seule ouverture est présente.
Dans la seconde configuration, pour laquelle la cavité est munie d’une grille d’ouvertures cir-
culaires régulièrement réparties, la simulation dure plus longtemps que celle des configurations
1 et 6 pour lesquelles la conductivité est plus faible. Ceci implique que la taille des ouverture a
un fort impact sur les durées de simulations full wave. Les durées de simulations par le modèle
circuit varient entre 0,4 et 1,5 secondes. Par conséquent, même si le logiciel n’a pas été employé
dans des conditions optimales (plans de symétrie, modèles d’ouvertures, etc) les durées de simu-
lations sont incomparables, tant le gain de temps est important.

Un autre avantage du modèle est la précision des résultats qu’il fournit. Nous avons montré
au travers de 6 configurations, que le modèle est non seulement fidèle à la référence en amplitude
mais aussi dans la prédiction des pics de résonance. Cette qualité est en partie due à l’inclusion
du calcul des nouvelles fréquences de résonance dans le modèle.
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Le troisième avantage de la méthode est sa simplicité. Chaque aspect de la structure est dé-
crite indépendamment des autres, permettant à l’utilisateur d’exploiter le fonctionnement de
chacune des parties du problème. Ces parties sont reliées entres elles par une approche circuit
simplifiant la configuration au maximum. D’autre part, puisque les parois transverses de l’en-
ceinte sont traitées séparément des parois longitudinales, il est possible de simuler différents
types de boitiers dont la conductivité diffère selon la paroi. Cette propriété intéressante permet
au concepteur d’identifier les matériaux les plus adéquats pour le design de l’enceinte en fonc-
tion de ses besoins (source de perturbation, matériaux disponibles, etc).

Un dernier avantage des modèles ILCM est la souplesse de la formulation. Ils permettent de
modéliser un grand nombre de configurations puisque les combinaisons d’ouvertures sont très
nombreuses. Jusqu’ici, les configurations choisies pour la validation de notre modèle ne fait in-
tervenir qu’une dizaine d’ouvertures, bien souvent de même forme et dimensions. On propose
alors dans la suite de ces travaux d’évaluer les capacités du modèle en s’intéressant à une struc-
ture complexe et réaliste comportant un grand nombre d’ouvertures.

4.4 Analyse d’un cas complexe

Dans cette section, nous cherchons à tester les performances de notre approche analytique
dans un cas plus représentatif de la réalité voire un cas industriel. Pusique notre approche est
basée sur le modèle de Yin, elle est également capable de simuler des structures comportant plu-
sieurs ouvertures de formes différentes (rectangulaires, circulaires et carrées). Considérons le cas
illustré sur la figure 4.13 (issue du site internet Katigawa Industries America, filiale américaine de
l’entreprise basée à Nagoya au Japon).

FIGURE 4.13 – Illustration de la
structure considérée.

Le blindage illustré ci-contre sert a protéger les diffé-
rents éléments d’une carte électronique. Il s’agit donc d’une
enceinte de blindage qui n’est pas vide. Or, nos modèles
ont été développés dans le cas de boitiers ne contenant au-
cun équipement à l’exception d’une ligne de transmission,
dont l’influence sur la distribution du champ électroma-
gnétique est négligeable. Ainsi, nous nous intéressons en
particulier dans cette analyse à la face avant de ce boitier.
On retrouve différentes configurations d’ouvertures de dif-
férentes formes, comme des ventilations ou bien des ouver-
tures circulaires, utiles pour le passage de câbles. Des ouvertures de forme rectangulaire aux bor-
dures arrondies sont représentées sur le schéma du boitier (figure 4.13). Ces ouvertures sont rem-
placées par de simples ouvertures rectangulaires.

Les coordonnées des centres des ouvertures et la disposition des différents blocs d’ouver-
tures sont illustrés figure 4.14. La structure comporte 42 ouvertures. Jusqu’ici les configurations
étudiées ne comprenaient qu’une dizaines d’ouvertures au maximum et ce dans le cas de modé-
lisation de grilles de ventilation. Ici les ouvertures sont disposées en blocs et chacun d’entre eux
possède sa propre fonction et chacune d’entre elle est nécessaire. Les paramètres d’entrée décri-
vant la configuration sont donnés ci-après (à droite du schéma de la paroi frontale de l’enceinte).
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FIGURE 4.14 – Position et géométrie des ouvertures sur la
paroi frontale de l’enceinte de blindage.

Enceinte
• Dimensions : 22×20×26 cm
• Conductivité : σ= 1×105 S/m

Ouvertures
• Dimension des ouvertures des blocs
A1 et A2 (circulaires) : rayon= 0,5 cm
• Dimension des ouvertures du bloc B
(circulaires) : rayon= 1,1 cm
• Dimension des ouvertures du bloc C
(circulaires) : rayon= 0,8 cm
• Dimensions des ouvertures des blocs
D1 et D2 (rectangulaires) : 3,36 ×
1,06 cm

Autres paramètres
• Coordonnées du point d’observation
pour le calcul du SE : P(12;15;18) cm

Comme dans chacun des cas précé-
dents, l’efficacité de blindage électrique
SEE de l’enceinte calculée par le modèle

avec pertes proposé est confrontée à celle calculée par le logiciel commercial CST studio suite par
simulation numérique full-wave. Les résultats obtenus au point P par les deux approches sont
disponibles figure 4.15. La bande de fréquence de travail s’étend de 0,5 GHz à 2,5 GHz.

FIGURE 4.15 – Efficacité de blindage électrique d’une enceinte réaliste munie d’un grand nombre
d’ouvertures calculée à l’aide du modèle avec pertes et du logiciel CST MWS.

Les deux courbes semblent suivre les mêmes variations sur toute la bande de fréquence. Ce-
pendant, un écart en amplitude d’environ 7 dB persiste et semble relativement constant sur l’en-
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semble du spectre. Dans cette configuration les ouvertures sont nombreuses et rapprochées, ce
qui implique qu’il existe un couplage entre ces ouvertures, et, plus les ouvertures sont proches,
plus ce couplage est important. Or, le modèle analytique que nous avons développé ne tient pas
compte de ce phénomène physique. D’autre part les ouvertures circulaires sont modélisées par
des ouvertures carrées de même surface, ce qui constitue une approximation importante sur la
forme réelle de l’ouverture. Par conséquent, l’amplitude du champ incident qui pénètre dans la
cavité électromagnétique est surestimée dans le calcul de l’efficacité de blindage via le modèle
avec pertes et fournit un résultat inférieur à celui prédit par la simulation full-wave. Néanmoins,
la précision du tracé est relativement fidèle à la référence puisque l’erreur commise en amplitude
semble constante sur toute la bande de fréquence, excepté aux fréquences de résonances où l’er-
reur moyenne commise augmente légèrement. La modèle analytique développé permet alors de
prédire fidèlement l’allure générale et les variations en fréquence du SEE de l’enceinte. En relatif,
on obtient alors une estimation cohérente de l’efficacité de blindage électrique de la cavité élec-
tromagnétique perforée, et ce en moins d’une seconde.

Un avantage de la méthode concerne les observables de sortie. La reformulation du modèle
de Yin en champ électrique permet d’évaluer directement chaque composante du champ, ce qui
n’aurait pas été possible si nous avions inclut les pertes conducteurs directement dans le modèle
de Yin. En effet celui-ci calcule l’efficacité de blindage de la cavité perforée en terme de ten-
sions équivalentes, qu’elle soit équivalente à la source ou équivalente à la propagation des ondes
dans le guide représentant la cavité. Cet avantage nous permet de reprendre l’étude expérimen-
tale du couplage avec une ligne de transmission présentée au chapitre précédent en considérant
les pertes électromagnétiques dues à la conductivité finie du matériau. Nous proposons égale-
ment dans la suite, une seconde validation expérimentale dans le cas d’un caisson de blindage
industriel contenant plusieurs ouvertures de formes différentes. La ligne de transmission victime
est placée dans cette configuration le long d’une des parois longitudinales du guide tout en res-
pectant les limitations de notre formule analytique (en particulier la hauteur à la paroi qui doit
respecter la limitation h ≤λ/10).

4.5 Analyse expérimentale du couplage avec une ligne

4.5.1 Cas d’un caisson contenant une seule ouverture rectangulaire

Les conditions expérimentales sont identiques à celles présentées au chapitre précédent dans
la partie mesures. On rappelle que l’enceinte métallique est en aluminium de dimensions 1,0×
1,0×1,5 m et contient une ouverture centrée de forme rectangulaire et de dimensions 20,2×20
cm sur sa face avant. Nous avions constaté que le courant induit sur la ligne de transmission
prédit par le modèle montrait quelques différences avec le courant mesuré. Afin de rectifier ces
écarts, dus de façon générale au fait que les configurations n’étaient finalement pas complè-
tement identiques, on combine le modèle avec pertes développé ici avec le modèle de cou-
plage champ-fil de Taylor. Puisque seul le modèle ILCM est modifié par la prise en compte de
la conductivité finie des parois, les relations données au chapitre 3 pour le calcul du courant in-
duit au niveau de la charge ZL d’une ligne de transmission inclinée placée dans la cavité restent
inchangées. Dans cette section, le premier paragraphe concerne l’introduction des pertes dans
le modèle de couplage afin de le rendre plus fidèle à la configuration réelle. Suite à cette amélio-
ration, l’impact des dimensions de la cavité sur le courant induit et sur les résonances est analysé
dans un second paragraphe.
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4.5.1.1 Intégration des pertes

Les pertes dues au matériau qui constitue le caisson sont introduites dans la modélisation
de la cavité électromagnétique. Compte tenu du fait que les pertes qui interviennent ne sont
pas uniquement dues à la diffusion des champ dans les parois de la cavité, la conductivité élec-
trique σ peut être vue comme une conductivité électrique équivalente de faible valeur (tout en
respectant l’approximation des bons conducteursσ>> ε0ω). Elle comprend alors les pertes dans
les parois mais également dans l’armature du caisson. D’autre part, la face avant du caisson étant
mobile, certaines fuites peuvent intervenir au niveau des bords. La conductivité équivalente peut
aussi contenir ce type de pertes. Pour assurer une atténuation suffisante des fréquences de réso-
nance, elle est fixée par la simulation égale à σeq = 2,3×104 S/m (cette valeur est très inférieure
à la conductivité de l’aluminium puisqu’elle contient non seulement les pertes dans ce maté-
riau mais aussi une estimation des pertes que la structure peut engendrer, comme expliqué plus
haut). La ligne victime est en cuivre de conductivitéσCu = 5,96×107 S/m. Les pertes dans la ligne
sont aussi prises en compte à travers l’insertion de sa résistance et sa conductance linéique (sans
dépendance fréquentielle).

Fréquence (MHz)

FIGURE 4.16 – Courant induit à l’extrémité yL de la ligne victime suite à l’insertion des pertes
σeq = 2,3×104 S/m obtenu par les modèles avec et sans pertes et par la mesure (θ = 15◦).

Le courant induit calculé par le modèle analytique sans pertes (modèle de couplage 2 basé sur
le modèle de Yin reformulé décrit au chapitre 3) et avec pertes est présenté figure 4.16. Comme
au chapitre précédent, la mesure est présentée accompagnée des incertitudes qui la caractérise.
Ces deux tracés constituent une plage bornée par l’amplitude des incertitudes dans laquelle doit
se trouver le modèle pour être considéré satisfaisant. Naturellement, l’amplitude des pics de ré-
sonances est réduite puisqu’une partie de l’énergie présente dans la cavité est absorbée dans
les parois. Un zoom sur les pics de résonance à 390,1 MHz et 458 MHz illustre notre propos. Sans
pertes, les pics de résonance sont respectivement estimés à environ -80 dB et -40 dB. En présence
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des pertes (par diffusion et celles dues au caisson lui même, à savoir la présence des armatures,
la paroi frontale mobile, et la qualité de l’orifice que nous avons percé pour introduire la ligne),
l’amplitude du courant a diminué de 15 dB pour la première fréquence et de 5 dB pour la se-
conde. Les amplitudes de ces fréquences semblent correspondre plus fidèlement aux amplitudes
du courant induit mesuré. Toutefois, la prise en compte des pertes, qui a pour effet de décaler
les fréquences de résonances, ne suffit pas à combler l’écart obtenu sur l’ensemble de la bande
fréquence. Regardons en particulier le pic à 458 MHz. La fréquence du pic de résonance est en-
core 6 MHz plus basse que celle du pic de résonance mesuré. Dans un caisson les fréquences de
résonances dépendent des dimensions du caisson. On rappelle la formule (chapitre 2),

fmnp = c
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avec (m,n, p) ∈N3 (4.19)

où les entiers m,n et p forment le triplet caractérisant le mode de résonance. Dans notre modèle
analytique avec pertes, ces fréquences sont recalculées en fonction des fréquences de résonances
d’une cavité idéale fermée sans pertes et du facteur de qualité équivalent aux pertes par diffusion
dans les parois. La formule donnant ces nouvelles fréquences de résonances s’exprime alors en
fonction des dimensions de la cavité et de la conductivité équivalente. Par conséquent, et en toute
rigueur ces deux paramètres sont donc corrélés. Afin de rectifier l’écart obtenu entre la mesure et
le modèle, on s’intéresse alors aux dimensions de la cavité.

4.5.1.2 Ajustement des dimensions

Si les dimensions sont mal renseignées, le calcul du courant peut s’avérer faux. C’est ce qu’on
observe sur la figure 4.16. Les fréquences théoriques sont calculées en fonction des dimensions
mesurées. Ces mêmes dimensions sont utilisées comme paramètres d’entrée dans le modèle de
couplage avec pertes, ce qui fait que les pics de fréquences prédits par le modèle de couplage
avec pertes correspondent aux fréquences de résonance théoriques. Cependant, ce n’est pas le
cas des pics de résonances obtenus par la mesure du courant. Les parois du caisson ne sont pas
parfaitement parallèles et ont une épaisseur non négligeable. Par conséquent, il existe une incer-
titude importante sur les dimensions de l’enceinte. À partir du modèle de couplage avec pertes,
on cherche donc à ajuster ces dimensions afin de retrouver correctement le courant induit me-
suré. Les dimensions d’origine du caisson sont égales à 1,5×1,0×1,0 m, où deux des dimensions
sont identiques. On choisit de ne modifier que ces deux dimensions, puisque dans une configu-
ration où deux dimensions de la cavité sont égales, les modes dégénérés sont plus nombreux. On
observe alors moins de fréquences de résonances puisque ces modes dits dégénérés résonnent
à la même fréquence de résonance. Le courant induit à l’extrémité yL de la ligne recalculé suite
à l’ajustement de la hauteur et la profondeur du caisson est donné figure 4.17. Une recherche
paramétrique nous a conduit aux dimensions : a ×b ×d = 1,500×0,997×0,987 m.

La modification de b et d augmente considérablement la qualité des résultats, notamment
au niveau des résonances au delà de la fréquence de 450 MHz. Le deuxième pic de résonance
observé dans le cas sans pertes à 458 MHz apparait maintenant plus proche de la fréquence me-
surée, à savoir à 464,1 MHz. Il a été déplacé de 6,5 MHz vers les hautes fréquences et correspond
plus fidèlement au pic mesuré. Les dimensions n’ont été modifiées que de 3 mm et 13 mm, ce
qui par rapport aux dimensions d’origine représente 0,3 % et 1,3 % de leurs valeurs respectives.
Cependant, le pic de résonance à 390,1 MHz, qui a lui aussi été déplacé de 2,3 MHz, et se re-
trouve plus haut en fréquence que le pic mesuré. Dans ce cas, puisque la résonance correspond à
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Fréquence (MHz)

FIGURE 4.17 – Courant induit à l’extrémité yL de la ligne victime suite à l’insertion des pertes et
l’ajustement des dimensions b et d comparé à la mesure (θ = 15◦).

la nouvelle fréquence de résonance, ce sont les dimensions qui sont responsables de ce décalage.
Ainsi, bien qu’elles aient été ajustées, leur valeur ne correspond pas aux dimensions exactes du
caisson. Ces dimensions sont rigoureusement corrélées à la conductivité. Il faudrait réaliser une
étude plus poussée pour déterminer à la fois les bonnes dimensions et la conductivité correspon-
dante. Malgré cette imperfection, la précision sur l’ensemble de la bande de fréquence permet
de compenser ces quelques erreurs de modélisation. Ces différentes observations impliquent que
ce type de structure résonante est extrêmement sensible aux variations géométriques, même de
très faibles valeurs. Par ailleurs, les dimensions du caisson peuvent aussi changer dans le temps à
cause de phénomènes naturels. Par exemple, un changement de température ambiante peut en-
trainer l’échauffement des matériaux et modifier par conséquent le comportement du système,
d’où cette analyse. Cependant, ce ne seront pas les seules dimensions géométriques touchées,
toute la structure est dans ce cas modifiée, on pense en particulier à l’ouverture. Celle-ci est, rap-
pelons le, responsable des niveaux de champ dans la cavité et de leur répartition dans l’espace,
comme nous l’avons vu à la fin du chapitre 1.

D’autre part, le zoom sur le pic de résonance aux alentours des 464 MHz montre bien que
les dimensions ajustées sont relativement proches des dimensions réelles du caisson. Le pic de
résonance qui se trouvait, même après l’ajout des pertes, à l’extérieur de la plage de mesure re-
présentée par les incertitudes de mesures) est désormais contenu à l’intérieur de cette plage. Bien
que l’amplitude du pic ne soit pas exacte, puisque le modèle surestime l’amplitude du courant à
cette fréquence d’un peu plus de 5 dB, les résultats issus du modèle analytique sont nettement
plus proches après ajustement des dimensions du caisson.

Puisque le modèle a été validé expérimentalement dans le cas d’un caisson muni d’une seule
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ouverture rectangulaire, nous nous intéressons dans la suite de ces travaux à un caisson de blin-
dage réaliste contenant plusieurs ouvertures de formes différentes.

4.5.2 Cas d’un caisson contenant plusieurs ouvertures de formes différentes

Afin de compléter notre analyse expérimentale, nous avons réalisé des mesures de courant
induit à l’extrémité d’une ligne de transmission d’une enceinte réaliste contenant plusieurs ou-
vertures. La ligne de transmission victime est centrée sur la paroi gauche du caisson de blindage,
à savoir dans le plan y0z. Dans ce cas, les composantes du champ électrique mises en jeu dans le
calcul du couplage sont, la composante Ey car elle est tangentielle à la ligne de transmission, et
la composante Ex puisqu’elle est orthogonale au plan y0z.

(a) Photographie du caisson de blindage (b) Dimensions et position des ouvertures

FIGURE 4.18 – Validation expérimentale, représentation du caisson de blindage.

Le caisson de blindage a pour dimensions 28×49,5×49,5 cm. La ligne de longueur 30 cm et
de rayon 1 mm est placée à une hauteur h = 1,5 cm de la paroi, dans le respect des limitations
de la théorie des lignes de transmission. Les coordonnées de son point d’origine sont égales à
y0 = 9,75 cm et zLT = 13 cm. La bande de fréquences est choisie de façon à respecter les limites
de nos modèles. Rappelons qu’une ouverture rayonne en totalité le champ électromagnétique
auquel elle est soumise à partir de λ≈ 2l . À cette fréquence elle entre en résonance, phénomène
que nos modèles ne prennent pas en considération. La plus grande fréquence est choisie par
rapport à la plus grande ouverture. Dans cette configuration, ce sont les ouvertures rectangulaire
de largeur 6,5 cm, dont la fréquence de résonance est égale à 2,31 GHz. Ainsi, la bande de fré-
quence de travail est comprise entre 0,2 GHz et 2 GHz. Une photographie du boitier de blindage
est aussi disponible figure 4.18(a). L’enceinte est munie de deux types d’ouvertures, à savoir des
ouvertures de forme rectangulaire et des ouvertures de forme circulaire. Les dimensions et côtes
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géométriques de ces ouvertures sont renseignées figure 4.18(b).

Remarque : Sur la photographie du caisson de blindage, chaque ouverture rectangulaire est
entourée de quatre ouvertures circulaires de très petites taille. Le diamètre de ces ouvertures
est égal à environ 2 mm. Du fait de leurs dimensions, ces ouvertures ne laissent pas pénétrer
le champ électromagnétique dans le caisson avant une certaine valeur de la fréquence. Celle-ci
est nommée fréquence de passage et sa valeur est d’autant plus élevée que l’ouverture est pe-
tite. Dans ce cas, la fréquence de passage se trouve aux alentours de 7,5×1010 Hz. Puisque la
fréquence maximale de notre étude s’élève à 2,5 GHz, elles ne seront pas modélisées dans les ap-
proches numériques, ni dans CST MWS, ni dans l’approche analytique proposée.

FIGURE 4.19 – Courant induit à l’extrémité yL de la ligne de transmission victime obtenu par le modèle de
couplage avec pertes, par la simulation numérique via CST MWS et par la mesure.

Sur le même graphique sont tracés, le courant induit normalisé par rapport à l’onde incidente,
calculé par le modèle de couplage avec pertes, celui calculé par le logiciel commercial CST MWS,
et les résultats issus de la mesure, et les incertitudes de mesure. De manière générale, compte
tenu des incertitudes de mesures (correspondant aux incertitudes liées au mode d’opération et
à l’opérateur, à la configuration physique de la structure et bien sur à la configuration des câbles
et les pertes qu’ils engendrent), le modèle donne un résultat correct sur une grande partie de
la bande de fréquence. En effet, un décalage en amplitude important apparait entre 1,4 GHz et
1,55 GHz, d’environ 35 dB. Cependant sur cette plage, les résultats issus du modèle sont plus
proches de ceux de la simulation numérique par CST. La question de pose alors ici, laquelle de
ces deux méthodes constitue la référence la plus fiable. Le courant prédit par le modèle n’est
en accord parfait avec aucune de ces deux méthodes. Cependant, puisque les courbes suivent les
mêmes tendances générales, le modèle peut être considéré correct au moins jusqu’à 1,4 GHz. Sur
cette plage, nous pouvons observer un pic d’antirésonance entre 0,8 et 1 GHz, pour lequel CST et
la mesure donnent une valeur différente. Cependant, le modèle est plus proche de la fréquence
de résonance théorique à 958 MHz, mais aussi plus proche du pic mesuré. Sur l’ensemble de la
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bande de fréquence, le modèle fournit un résultat relativement cohérent avec les prédictions du
logiciel commercial, bien qu’il y ait un certain écart entre les deux courbes. On rappelle que le
modèle est moins performant lorsqu’il s’agit du calcul de la composante Ex , qui est la compo-
sante tangentielle aux brins verticaux de la ligne de transmission dans cette configuration, ce qui
pourrait expliquer ces écarts, parfois importants. Par ailleurs, la mesure du courant est particu-
lièrement chahutée et présente des oscillations entre les fréquences de résonance bien plus im-
portantes que pour les simulations. Ceci implique que les résultats ne sont pas superposés mais
on retrouve naturellement la plupart des pics de résonance. Seul le mode TE011 à 428,25 MHz est
totalement absent pour les simulations. Il se peut que les outils de simulation ne tiennent pas
compte correctement la bande passante de l’ouverture, ce qui engendre de ce fait des erreurs aux
basses fréquences. Le pic de résonance manquant peut également être dû à un positionnement
particulier de la ligne en théorie. Il est donc possible qu’entre la mesure et la modélisation ana-
lytique, la position de la ligne diffère de quelques millimètres. La ligne est parfaitement parallèle
à l’axe y dans le modèle analytique, or, puisque chaque mesure comporte des incertitudes, l’une
d’entre elles pourrait concerner l’alignement de la ligne avec ce même axe. Ceci impliquerait
qu’une composante du champ interne qui viens se coupler sur la ligne de transmission victime
dans le cas des mesures n’est pas prise en compte dans l’approche analytique. Par conséquent,
certains pics de résonances ne sont, dans ce cas, pas traités par l’approche analytique puisqu’ils
dépendraient en théorie à cette composante du champ. D’autre part, comme dans la configura-
tion du paragraphe 4.4, les ouvertures circulaires sont modélisées par des ouvertures carrées de
même surface. Cette approximation pourrait également expliquer les différences d’amplitudes
observées entre le modèle, CST et la mesure, puisque dans l’approche numérique et la mesure la
forme réelle de l’ouverture est prise en compte.

La complexité de la configuration montre encore une fois que le modèle peut fournir une
bonne estimation, ici, du couplage avec une ligne de transmission. Par ailleurs, le modèle sures-
time la valeur du courant par rapport à la mesure. Ceci présente l’avantage de fournir au concep-
teur une estimation un peu à la hausse de la grandeur qu’il observe. Ainsi, grâce à plusieurs simu-
lations analytiques rapides, il peut être capable de déterminer une configuration qui lui convient
par rapport à ses besoins, afin de ne mesurer que celle qui l’intéresse.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons analysé l’importance des pertes dans les matériaux qui consti-
tuent les parois de la cavité. La modélisation de ce phénomène passe par la prise en compte
d’une conductivité finie des parois de la cavité. Pour cela nous avons modifié le circuit d’origine
développé par Robinson et ajusté par Yin. Pour inclure ces pertes, et en particulier la conductivité
électrique des parois, nous avons traité chaque paroi de la structure différemment :

• Le court-circuit à l’extrémité de la ligne est remplacé par une impédance de surface ZS

traduisant les pertes dans cette paroi. Elle tient compte non seulement de la conductivité
électrique du matériau mais aussi de l’épaisseur de peau.

• La propagation des ondes dans le guide représentant la cavité est atténuée d’une constante
αmn qui dépend à la fois du mode de propagation et de la partie réelle de l’impédance de
surface RS . On traite de ce fait les parois longitudinales du guide creux.
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• La paroi frontale de l’enceinte est inchangée puisque pour cette face en particulier, les
pertes électromagnétiques dues à la présence de l’ouverture sont bien plus importantes
que celles qui existent dans la paroi. Le modèle n’est donc pas totalement représentatif
de boitiers de blindage réalistes puisqu’il faudrait rigoureusement modéliser chaque face
comme un conducteur réel.

• Les fréquences de résonances sont recalculées à partir du facteur de qualité de l’enceinte,
traduisant les pertes dans les matériaux qui la compose.

Le modèle est testé dans plusieurs configurations. Les variables sont les caractéristiques géo-
métriques de l’ouverture ( à savoir ses dimensions, sa forme et le nombre total ) et la conduc-
tivité du matériau. Quelle que soit la configuration, la conclusion est identique, le modèle avec
pertes fournit rapidement des résultats fidèles sur une très large bande de fréquences. D’autre
part, grâce à la formulation du modèle, où les parois longitudinales sont modélisées indépen-
damment de la paroi du fond, nous avons pu étudier des configurations ou les conductivités de
ces parois étaient différentes, une paroi de conductivité fixe et l’autre de conductivité variant li-
néairement. Nous avons pu constater l’importance de la paroi du fond par rapport aux parois
longitudinales. Bien sur, dans ce raisonnement, la conductivité de la paroi frontale (si celle-ci
est métallique) est rappelons le bien moins influente du fait de la présence de l’ouverture, qui
cause bien plus de pertes que le matériau lui-même. La distance entre l’ouverture et la paroi qui
lui est parallèle est modifiée virtuellement suite à l’ajout de pertes. L’efficacité de blindage de ce
type d’enceinte ne varie pas linéairement avec la conductivité, ce qui implique que chaque cas
doit être simulé. Grâce à la rapidité et la précision de notre modèle, il est possible de diriger des
analyses comme celle-ci, voire plus poussées comme des analyses paramétriques, en seulement
quelques minutes.

La dernière partie de ce chapitre reprend l’étude expérimentale du chapitre 3, qui calcule le
courant induit à l’extrémité d’une ligne de transmission placée dans la cavité, afin d’améliorer les
performances du modèle. Nous avons remarqué suite à la comparaison avec les résultats expéri-
mentaux certaines différences entre la mesure et le modèle. Les résonances prédites et mesurées
ne correspondaient pas. C’est pourquoi nous nous sommes intéressés à l’inclusion des pertes
dans le modèle. Cependant, malgré l’effet de ces pertes sur les fréquences de résonances, elles
ne suffisent pas à rectifier les différences obtenues lors de l’analyse du chapitre 3. Puisque les
dimensions du caisson sont directement liées aux fréquences de résonances, nous les avons nu-
mériquement modifiées. Suite à cela, nous avons pu constater que le système est extrêmement
sensible aux variations géométriques. Ainsi, bien que nous n’ayons modifié que les dimensions
du caisson, il ne faut pas négliger le reste des paramètres géométriques de la structure, qui pour-
raient eux aussi entraîner d’importantes modifications du comportement du système complet.
Pour prédire ces comportement aussi rapidement que précisément, le concepteur CEM aura be-
soin d’un modèle performant. On constate suite aux différentes analyses, que notre modèle est
suffisamment fidèle et rapide pour cerner ce type de valeurs afin d’optimiser la structure du cais-
son de blindage.

Néanmoins, le modèle avec pertes possède une importante restriction. La conductivité du
matériau doit respecter (pour satisfaire les conditions d’utilisation de l’impédance de surface)
l’approximation des bons conducteurs qui stipule que σ>> εω. Pour un matériau de perméabi-
lité électrique égale à celle du vide, à la fréquence maximale de 2,5 GHz, la conductivité minimale
possible est égale à 0,1389 S/m. Pour assurer la précision du modèle, on choisit une conductivité
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minimale cent fois plus grande, à savoir 13,89 S/m. Cette valeur donne accès à différents types
de matériaux conducteurs, aussi bien métalliques que composites (homogènes). Toutefois, il est
possible de simuler au travers d’une conductivité équivalente les pertes dues à d’autres phéno-
mènes que la diffusion du champ dans les parois. Ceci nous permet de simuler un grand nombre
de configurations différentes.

Une autre restriction du modèle, qu’il soit avec ou sans pertes, concerne les composantes
du champ électrique. Nous avons constaté que la composante Ex du champ électrique était mal
estimée par le modèle. Ceci a un impact direct sur la placement de la ligne de transmission vic-
time dans le cas d’une étude du couplage entre cette ligne et la source externe. Le modèle sera
moins performant si celle ci est parallèle à l’axe x. Dans d’autres directions, le modèle de cou-
plage est suffisamment précis pour être appliqué. On rappelle que ces observations concernent
le cas d’une cavité illuminée par une onde plane polarisée verticalement. Nous n’aurions pas eu
les mêmes conclusions pour d’autres types de sources.

La plupart des modèles existants se focalisent sur des géométries d’ouvertures canoniques,
comme les ouvertures rectangulaires, carrées voire circulaires. Il faut savoir que ces dernières,
à savoir les ouvertures circulaires sont souvent modélisées comme des ouvertures carrées de
même surface. Néanmoins, les effets des bords arrondis d’une ouverture rectangulaire ou bien
d’ouvertures de différentes formes n’est que très rarement abordé. Nous avons observé à plu-
sieurs reprises que cette approximation engendraient souvent des écarts entre la référence et le
modèle analytique qu’il comporte des pertes ou non. C’est pourquoi nous proposons d’inclure
dans la modélisation, au chapitre suivant, différentes formes d’ouvertures comme par exemple
les ouvertures de forme elliptique.



CHAPITRE 5

Modélisation d’ouvertures de formes complexes

Les boitiers de blindage réels comportent souvent des orifices de forme non rectangulaire.
C’est pourquoi, dans ce chapitre, nous proposons une nouvelle formulation du modèle ILCM
incluant les pertes de façon à prendre en compte différentes formes d’ouvertures. Nous abordons
en particulier le cas d’ouvertures de forme complexes comme les ellipses ou encore les ouvertures
rectangulaires avec des extrémités arrondies.

Dans ce chapitre, nous nous intéressons principalement à la modélisation de l’ouverture afin
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5.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 145

5.2 Modélisation d’ouvertures complexes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 146

5.2.1 Principe de Babinet . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 146

5.2.2 Formalisme de Bethe : Diffraction par de petites ouvertures . . . . . . . . . . . . . . . . . 146

5.3 Modification du modèle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 148

5.3.1 Résolution du problème / Méthode proposée . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 149

5.3.1.1 Impédance de chaque dipôle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 149

5.3.1.2 Impédance caractéristique équivalente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 152

5.3.2 Forme des ouvertures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 154

5.4 Validation numérique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 157

5.4.1 Cas des ouvertures circulaires et elliptiques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 158

5.4.1.1 Ouverture circulaire . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 158

5.4.1.2 Ouverture elliptique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 160

5.4.2 Autres formes d’ouvertures . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 164

5.4.3 Perspectives possibles . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 167

5.5 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 168

144



5.1. Introduction 145

5.1 Introduction

La modélisation de boitiers de blindage se concentre généralement sur des enceintes munies
d’ouvertures de formes simples, à savoir rectangulaires ou carrées. Les modèles analytiques dis-
ponibles permettent également de modéliser des ouvertures de formes circulaires. Cependant,
celles-ci sont souvent traitées comme des ouvertures carrées de même surface que l’ouverture
circulaire analysée. Ceci implique que les phénomènes physiques liés à la forme de l’ouverture
ne sont pas correctement pris en compte dans le modèle. D’autre part, on peut rencontrer d’autre
formes d’ouvertures comme par exemple les ellipses ou encore des ouvertures rectangulaires aux
extrémités circulaires. Ce type de configurations n’est pas souvent abordé dans la littérature. On
trouve, par exemple, le modèle de HongYi [59] qui permet de modéliser des ouvertures ellip-
tiques ainsi que des ouvertures dont la longueur est incurvée par une approche circuit. Fondé
sur le modèle ILCM de Robinson, il propose une nouvelle représentation de l’ouverture afin de
modéliser différentes configurations. Dans le modèle d’origine une seule ligne de transmission
représente le comportement électrique de l’ouverture. Dans l’article de HongYi, l’ouverture est
divisée sur sa longueur en une suite de lignes de transmissions représentant chacune une por-
tion de l’ouverture. Géométriquement elles correspondent chacune à une fente mince disposée
verticalement. Cette approche lui permet, grâce à un schéma en escalier, de prendre en compte
des ouvertures aux lignes horizontales incurvées. Ceci dit, plus les lignes sont nombreuses plus la
modélisation sera fidèle à la géométrie de l’ouverture. Le modèle fournit de bons résultats jusqu’à
1 GHz puisque la formulation de Robinson, sur laquelle le modèle repose, ne prends en compte
que le mode fondamental du guide d’onde représentant la cavité. Nous pouvons également citer
le modèle de Solin [136] , où le comportement de l’ouverture circulaire présente sur la face avant
de la cavité, est modélisé par la théorie des petites ouvertures développée par Bethe [10] en 1944.
Comme mentionné dans les chapitres précédents, le modèle de Solin est relativement efficace
que ce soit en termes de rapidité ou bien de précision. Dans la plupart de ses articles, son mo-
dèle analytique se focalise sur une cavité électromagnétique contenant une ouverture circulaire
centrée. Ce modèle donne d’excellents résultats, mais sa formulation mathématique est particu-
lièrement complexe et la démonstration menant au champ électrique dans la cavité est longue
et fastidieuse. À notre connaissance ce sont les deux méthodes les plus représentatives de la mo-
délisation analytique de cavité munies d’ouvertures complexes. Dans les deux cas, la technique
développée ne correspond pas à nos critères.

L’objectif de cette étude est de proposer une nouvelle approche permettant à la fois de mo-
déliser différentes formes d’ouvertures complexes mais aussi de modéliser le comportement des
ouvertures ainsi que les phénomènes physiques liés à sa présence le plus fidèlement possible,
quelle que soit leur forme. On cherche également, malgré la complexité du comportement de
l’ouverture, à constituer un modèle simple d’utilisation afin de respecter les critères fixés au com-
mencement de ces travaux. Puisqu’on s’intéresse à l’ouverture, il s’agit ici de modifier unique-
ment la portion du circuit correspondante. La première étape de cette analyse est consacrée aux
méthodes analytiques de modélisation d’ouvertures complexes dans un plan infini agressées par
une source extérieure.

[59] HongYi, L. et al. « Analytically calculate SE of enclosure with horizontal curved edges aperture ».
[136] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With a Small Aperture ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
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5.2 Modélisation d’ouvertures complexes

Puisque le principal atout des modèles ILCM est la rapidité de calcul, nous nous sommes
concentrés sur les techniques analytiques de modélisation d’ouvertures dans un plan infini agres-
sées par une source rayonnante. Les deux approches les plus répandues sont le principe de Ba-
binet [7] [14] et le formalisme de Bethe [10] .

5.2.1 Principe de Babinet

Le principe de Babinet concerne la modélisation d’ouvertures dans un plan infini, et en par-
ticulier la modélisation de fentes minces. Bien que ce principe soit applicable à d’autres formes
d’ouvertures, il est bien plus utile et adapté dans le cas des fentes minces. Puisque la fente consti-
tue une discontinuité, elle prélève une partie du champ incident pour la re-rayonner à la fois dans
l’espace et dans le guide. D’après Babinet, une fente soumise à une excitation électromagnétique
rayonne un champ semblable à celui que rayonnerait un dipôle. Il assimile à un plan métallique
conducteur infini comportant une ouverture, son complémentaire en espace libre. Cette tech-
nique permet de retrouver l’impédance de rayonnement de la fente en fonction de celle de son
dipôle complémentaire et de l’impédance du vide.

Un modèle ILCM très connu intègre le re-rayonnement de l’ouverture dans sa formulation.
Il s’agit du modèle de Konefal [71] . Il introduit l’impédance de rayonnement de la fente dans
le calcul de l’efficacité de blindage de l’enceinte perforée. Cependant, le calcul de cette impé-
dance dépend de l’impédance de rayonnement de son dipôle complémentaire, ce qui implique
l’utilisation d’un code numérique. Le modèle de Konefal donne une estimation du champ élec-
trique en tout point de la cavité en quelques secondes. Cette conclusion est évidement valable
pour une ouverture dont l’impédance de rayonnement est calculée au préalable. D’autre part,
le principe de Babinet ne concerne le plus souvent les ouvertures de type fentes minces, voire
d’ouvertures rectangulaires, il n’est pas question de petites ouvertures aux bordures arrondies
comme les ouvertures circulaires ni d’ouvertures de formes plus complexes comme les ellipses.
En conséquence, nous ne retiendrons pas le principe de Babinet dans cette analyse.

5.2.2 Formalisme de Bethe : Diffraction par de petites ouvertures

H. A. Bethe a développé, dans les années 40, une technique permettant une représentation
analytique approchée des champs diffractés par une ouverture circulaire dans un plan métallique
infini, dans le cas d’une onde plane incidente. Il montre dans son article que ce champ diffracté
peut être assimilé à la somme des champs rayonnés par deux dipôles, un dipôle électrique et un
dipôle magnétique, lorsque l’ouverture est fermée par un panneau métallique. Ces dipôles sont
respectivement normal et tangent à l’ouverture. Cette formulation implique que les hypothèses
suivantes soient vérifiées :

• Les dimensions de l’ouverture sont petites devant la longueur d’onde,

• On calcule les champs rayonnés par les dipôles équivalents à une distance suffisamment
grande devant les dimensions de l’ouverture,

[7] Balanis, C. A. Antenna theory.
[14] Booker, H. G. « Slot aerials and their relation to complementary wire aerials (Babinet’s principle) ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
[71] Konefal, T. et al. « A Fast Multiple Mode Intermediate Level Circuit Model for the Prediction of Shielding Effecti-

veness of a Rectangular Box Containing a Rectangular Aperture ».
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• Les champs de court-circuit (à savoir lorsque l’ouverture est parfaitement obstruée par un
matériau conducteur) sont localement uniformes au niveau de l’ouverture.

La figure suivante, illustre la théorie de la diffraction d’un champ électromagnétique à travers
une ouverture de petite dimension comme le décrit Bethe dans son article. L’orifice est fermé par
une plaque métallique et son rayonnement est représenté par les dipôles électriques et magné-
tique de moments dipolaires Pe et Pm. La figure (a) représente le problème initial d’une ouverture
dans un plan métallique infini parfaitement conducteur agressé par une onde incidente. Le pro-
blème équivalent, que l’on peut aussi appeler approximation dipolaire, proposé par Bethe, est
illustré figure (b).

(a) Problème initial (b) Problème équivalent

FIGURE 5.1 – Diffraction d’un champ électromagnétique à travers une ouverture dans un plan infini,
approximation dipolaire de Bethe.

A chaque dipôle correspond un moment dipolaire, lié aux champs de court-circuit par un
coefficient de proportionnalité. H. A. Bethe a défini ces termes proportionnels comme les polari-
sabilités électriques et magnétiques de l’ouverture considérée. Elles sont respectivement notées
αP

e et αP
m . Les moments dipolaires sont donnés par les relations,

Pe = ε0α
P
e Ecc (5.1a) Pm =−αP

m Hcc (5.1b)

Remarque : La figure fait apparaître deux dipôles magnétiques puisque le plan tangent à l’ou-
verture comporte deux directions. La relation (5.1b) peut alors se décomposer en deux autres
équations donnant Pm,x et Pm,y définis respectivement en fonction de αP

mx et αP
my .

Les travaux de Bethe ont constitué un point de départ fondamental à l’étude des petites ou-
vertures. Il a montré que le couplage par une petite ouverture se traduit par trois composantes,
qui sont les polarisabilités de l’ouverture dans les trois directions du plan (deux magnétiques et
une électrique), propres à la géométrie de l’ouverture. Il a aussi défini analytiquement l’expres-
sion de ces polarisabilités dans le cas d’ouvertures circulaires et elliptiques. Les travaux de Bethe
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ont été repris par bon nombre de chercheurs afin de garantir des résultats d’une grande précision.
Le formalisme qu’il a développé constitue un des modèles d’ouvertures les plus utilisés encore
aujourd’hui, du fait des nombreuses améliorations que l’on trouve dans la littérature.

En 1950, S. B. Cohn a développé une méthode expérimentale permettant de mesurer ces pola-
risabilités pour différentes formes d’ouvertures. Il valide ainsi la théorie proposée par Bethe dans
le cas de l’ouverture circulaire [28] . Des mesures ont également été faites pour des ouvertures el-
liptiques et rectangulaires [27] . Les résultats obtenus par Cohn pour des formes d’ouvertures non
canoniques montrent que la polarisabilité de ces ouvertures ne s’exprime pas, et ne se démontre
pas, de manière simple. Par la suite, K. F. Casey a repris le modèle de Bethe et l’a étendu au cas
d’ouvertures circulaires chargées [18] . Dans les années 1980, R. F. Harrington et J .R. Mautz ont
proposé un modèle permettant de calculer l’admittance de l’ouverture en fonction des polarisa-
bilités définies par Bethe [89] [88] . Ces travaux ont été repris par R. Stoneback en 2010 [141] . Il
donne, dans son article, une évaluation de l’impédance de chaque dipôle en fonction des polari-
sabilités de l’ouverture. Cette problématique est particulièrement intéressante puisqu’elle décrit
le problème par son comportement électrique tout en considérant la géométrie de l’ouverture.

Ces deux modèles d’ouvertures, bien qu’ils soient performants, ne sont pas adaptés aux confi-
gurations rencontrées en pratique en CEM, puisque le blindage que l’on considère n’est jamais
un plan infini et, en pratique, le matériau utilisé n’est pas infiniment conducteur. Il s’agit souvent,
comme c’est le cas dans notre problématique, d’une cavité électromagnétique fermée contenant
une ou plusieurs ouvertures. Seulement la seconde approche, étendue par R. Stoneback, corres-
pond à la philosophie des approches circuit et pourrait de ce fait satisfaire notre problématique.

5.3 Modification du modèle

Nous avons vu plus haut que le comportement rayonnant de l’ouverture peut être décrit par
deux dipôles, permettant ainsi de calculer le champ diffracté par l’ouverture à une grande dis-
tance de celle-ci. Ce formalisme, valable dans le cas d’une ouverture présente sur un plan métal-
lique infini, a notamment été étendu par Stoneback, où il exprime l’impédance de chaque dipôle
en fonction de la polarisabilité correspondante. Il calcule ensuite le champ diffracté par l’ouver-
ture en fonction de ces impédances qu’il introduit dans un modèle circuit.

L’approche de Stoneback peut alors être relativement intéressante dans ce cas. Elle permet
de s’affranchir des différentes hypothèses posées par Bethe pour l’application de son modèle, en
particulier le fait que le champ diffracté est calculé à une grande distance de l’ouverture. Notre
modèle doit être capable de calculer le champ électromagnétique à l’intérieur de la cavité, on
se trouve ainsi dans une configuration champ proche, puisque la distance qui sépare le point
d’observation et l’ouverture est faible devant la longueur d’onde. Ainsi, en utilisant l’approche de
Stoneback, et en particulier ses formules d’impédance, l’ouverture n’est pas géométriquement
remplacée par les dipôles équivalent à son rayonnement. On peut alors introduire ces impé-

[28] Cohn, S. B. « Electrolytic-Tank Measurements for Microwave Metallic Delay-Lens Media ».
[27] Cohn, S. B. « Determination of aperture parameters by electrolytic-tank measurements ».
[18] Casey, K. « Low-Frequency Electromagnetic Penetration of Loaded Apertures ».
[89] Mautz, J. R. et al. Electromagnetic transmission through a rectangular aperture in a perfectly conducting plane.
[88] Mautz, J. R. et al. « An admittance solution for electromagnetic coupling through a small aperture ».
[141] Stoneback, R. A. « The Dipole Impedance of an Aperture ».



5.3. Modification du modèle 149

dances comme l’impédance caractéristique de la ligne de transmission représentant l’ouverture.
De ce fait, la distance à laquelle se trouve le point d’observation n’a plus d’importance puisque
l’on considère seulement les polarisabilités de l’ouverture, qui sont seulement dépendantes de
la géométrie de cette ouverture. Néanmoins, cette formulation reste limitée aux ouvertures de
petites dimensions devant la longueur d’onde.

5.3.1 Résolution du problème / Méthode proposée

P

FIGURE 5.2 – Géométrie de la structure d’une cavité
électromagnétique munie d’une ouverture elliptique

illuminée par une onde plane.

Nous cherchons à calculer dans ce
chapitre l’efficacité de blindage de cavi-
tés électromagnétiques munies d’ouver-
tures complexes (comme par exemple
des ellipses). La structure du problème
est donnée figure 5.2 dans le cas d’une
ouverture elliptique. Dans le modèle
d’origine, l’ouverture est représentée
par une ligne de transmission dont l’im-
pédance caractéristique équivaut à celle
d’une ligne microruban (symétrique ou
asymétrique selon le cas). On propose
ici de remplacer cette impédance carac-

téristique par une impédance équivalente au rayonnement des deux dipôles. Nous nous ap-
puyons alors sur l’approche de Stoneback, qui, par sa formulation, permet de supprimer la li-
mitation de la distance séparant l’ouverture et le point d’observation.

5.3.1.1 Impédance de chaque dipôle

Le problème met en jeu trois zones distinctes. La première contient la source de perturba-
tion qui, comme dans tous les autres cas que nous avons étudié est une onde plane d’incidence
normale polarisée verticalement. La seconde zone est celle de la paroi contenant l’ouverture. La
dernière zone est bornée par les parois de la cavité. Elle est représentée par le guide d’onde court-
circuité. Les expressions des impédances de dipôles développées par R. Stoneback dépendent
non seulement des caractéristiques géométriques de l’ouverture mais aussi des caractéristiques
de la dernière zone, et en particulier des caractéristiques de propagation de l’onde diffractée par
l’ouverture dans cette zone. Il s’agit ici de l’impédance caractéristique des lignes de transmis-
sion représentant chaque mode du guide d’onde Z TE

cmn
et Z TM

cmn
, ainsi que la constante de propa-

gation γmn . Nous considérons ici une cavité électromagnétique présentant des pertes conduc-
teurs. Ainsi dans la suite, la constante de propagation s’écrit γmn = αmn + jβmn . Chaque dipôle
peut alors être défini en fonction du mode de propagation dans le guide, de la polarisabilité de
l’ouverture, et de la surface de l’orifice S.

• Impédances des dipôles magnétiques

Puisque le rayonnement magnétique de l’ouverture dépend de deux dipôles définis dans deux
directions du plan, les impédances de chaque dipôle sont alors données dans la direction corres-
pondante, à savoir suivant x et suivant y . Pour les modes TE, l’impédance du dipôle magnétique
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suivant x s’écrit,

Z TE
mx = 1

2

(
S

(
γmn

)2

3πZ TE
cmn

+ S

jωµ0α
P
mx

)−1

(5.2)

Dans la direction y , pour les modes TE, l’impédance du dipôle magnétique est donnée par la
même expression, seule la valeur de la polarisabitilité est remplacée par αP

my , tel que,

Z TE
my =

1

2

(
S

(
γmn

)2

3πZ TE
cmn

+ S

jωµ0α
P
my

)−1

(5.3)

Pour les modes TM, l’expression de l’impédance du dipôle magnétique est identique, seules
les valeurs de l’impédance caractéristique des ligne équivalentes aux modes de la cavité Z TE

cmn

sont remplacées par Z TM
cmn

. Elles sont respectivement notées Z TM
mx et Z TM

my .

• Impédance du dipôle électrique

L’impédance du dipôle électrique pour les modes TE est donnée par la relation,

Z TE
e = 2

(
Sb2

e (γmn)4

3πZ TE
cmn

+ jε0ωSb2
e

αP
e

)−1

(5.4)

Pour les modes TM l’expression de Z TM
e est identique à celle de Z TE

e . Comme pour le dipôle
magnétique, seule l’expression de Z TE

cmn
est remplacée par celle de Z TM

cmn
.

L’impédance du dipôle électrique est donnée en fonction de la grandeur notée be . Dans l’ar-
ticle de Stoneback, cette même grandeur est notée b. Cependant, pour éviter toute confusion
avec la dimension suivant l’axe y de la cavité, que nous avons appelée b jusqu’à présent, on re-
nomme cette grandeur be . Stoneback l’interprète comme l’épaisseur minimale effective de l’ou-
verture. Il le définit par la relation,

be = S

le
(5.5)

où le représente la longueur du dipôle électrique.

D’après l’article de Gluckstern [48] , la polarisabilité électrique de l’ouverture est définie comme
la mise en parallèle des polarisabilités magnétiques,

1

αP
e
= 1

αP
mx

+ 1

αP
my

(5.6)

Cette relation suggère, d’après Stoneback, que les longueurs des dipôles seraient liées de la même
manière. Ainsi, la longueur du dipôle électrique pourrait s’écrire comme la mise en parallèle des

[48] Gluckstern, R. L. et al. « Electric polarizability and magnetic susceptibility of small holes in a thin screen ».
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longueurs des dipôles magnétiques, telle que,

1

le
= 1

lmx
+ 1

lmy
(5.7)

La longueur du dipôle magnétique est définie par Stoneback comme l’intégrale de la longueur
du trajet parcouru par le courant magnétique M̂ de chaque coté de l’ouverture.

lmu = 2
∫ ∫

M̂mu ·dl̂mu dθ (5.8)

où M̂mu est perpendiculaire à θ = 0 quelque soit u = {x, y}.

• Longueur électrique du dipôle le pour une ouverture circulaire

La démonstration dans le cas d’une ouverture circulaire suivant la direction y est rappelée ci-
dessous [141] . Le produit scalaire du courant magnétique avec l’élément de longueur du contour
de l’ouverture vaut, d’après la figure 5.3,

M̂my ·dl̂my = cosθdlmy (5.9)

où dlmy représente un élément de longueur du cercle. Suivant l’approximation des petits angles,
dlmy = r cosθ (où r est le rayon de l’ouverture). On peut donc écrire,

FIGURE 5.3 –
Détermination de la

longueur magnétique du
dipôle équivalent au
rayonnement d’une
ouverture circulaire.

lmy = 2
∫ ∫

r cosθ dθ dθ (5.10)

= 2
∫

r sinθ dθ (5.11)

= 2×
[

2
∫ π

0
r sinθ dθ

]
(5.12)

= 2×2× r [−cosθ]π0 (5.13)

lmy = 8r (5.14)

Puisque l’ouverture est symétrique, lmx = lmy = 8r . D’après la
relation (5.7), la longueur électrique du dipôle est alors égale à,

le =
lmx × lmy

lmx + lmy
= 4r (5.15)

Chaque ouverture est donc représentée par trois impédances équivalentes aux dipôles élec-
triques et magnétiques, que l’on note pour les modes TE, Z TE

e , Z TE
mx et Z TE

my . Le paragraphe sui-
vant est consacré à l’inclusion de ces impédances dans le circuit équivalent global quelque soit
le mode de propagation dans le guide.

[141] Stoneback, R. A. « The Dipole Impedance of an Aperture ».
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5.3.1.2 Impédance caractéristique équivalente

Puisque le rayonnement de l’ouverture est décrit par deux dipôles magnétiques, ceux-ci ont
une interaction différente avec le dipôle électrique. On procède alors en deux étapes,

- Combiner les impédances de chaque dipôle magnétique avec le dipôle électrique en une
impédance équivalente et séparer ainsi les interactions entre dipôles,

- Relier alors les impédances équivalentes obtenues dans le circuit global.

• Combinaison des impédances électriques et magnétiques

La puissance délivrée par le dipôle électrique est notée Pe et celle délivrée par un des dipôles
magnétique est notée Pm . Bien qu’on considère par définition deux dipôles magnétiques, notre
approche différencie le couplage de chaque dipôle magnétique avec le dipôle électrique car ils
n’interagissent pas de la même façon. Le bilan de puissances délivrées par la combinaison des
deux dipôles équivaut à P = Pe+Pm , où Pm représente indistinctement, soit la puissance délivrée
par le dipôle magnétique dans la direction x, noté Pm,x , soit la puissance délivrée par le dipôle
magnétique suivant y , noté Pm,y . On peut alors écrire,

P = 1

2
|Ve |2Ye + 1

2
|Vm |2Ym (5.16)

où Ye et Ym représentent respectivement les admittances équivalentes des dipôles électrique et
magnétique, où encore une fois Ym représente soit l’admittance équivalente au rayonnement du
dipôle suivant x, notée Ym,x , soit l’admittance équivalente au rayonnement du dipôle suivant y ,
notée Ym,y .

Dans son article [141] , R. Stoneback fait l’hypothèse que les tensions |Ve | et |Vm | sont de
même amplitude. Par conséquent, on note |V | = |Ve | = |Vm |. On a alors,

P = 1

2
|V |2 (Ye +Ym) (5.17)

Selon la relation (5.17) et l’hypothèse de Stoneback, les admittances seraient disposées en
série. Ceci implique que les impédances des dipôles équivalents, notées Ze et Zm , doivent être
placées en parallèle dans le circuit final. Puisque le rayonnement magnétique du dipôle est défini
par deux impédances suivant l’orientation du dipôle, on définit deux impédances équivalentes
suivant ces directions, combinant ainsi les impédances du dipôle électrique à celles du dipôle
magnétique. Ces impédances équivalentes sont donc données par,

Zeq,x = Zmx ||Ze = Zmx Ze

Zmx +Ze
(5.18)

Zeq,y = Zmy ||Ze =
Zmy Ze

Zmy +Ze
(5.19)

On se retrouve donc avec deux impédances équivalentes qu’il faut réintroduire dans le circuit

[141] Stoneback, R. A. « The Dipole Impedance of an Aperture ».
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équivalent au problème de la cavité électromagnétique perforée.

• Construction du circuit final

Le comportement de l’ouverture est donc modélisé par la ligne de transmission court-circuitée
d’impédance caractéristique Zeq,u , où u = {x, y} représente l’orientation du dipôle magnétique.
Cette formulation implique de diviser le circuit en deux sous-circuits distincts, l’un comprenant
l’interaction entre le dipôle électrique et le dipôle magnétique suivant x, l’autre comprenant l’in-
teraction entre le dipôle électrique et le dipôle magnétique suivant y . Le processus de calcul de
l’efficacité de blindage totale est défini comme suit,

1. On calcule la nouvelle impédance d’ouverture à partir de la relation (2.61) donnée au cha-
pitre 2, où Z cop

c est remplacée par Zeq,u . L’impédance d’ouverture est donc désormais don-
née dans chaque orientation u, par 1,

Z tot
ap,u =

Nap∑
i=1

li

2a
jZeq,u tan

(
βli

2

)
× sin

(mπ

a
xc,i

)
cos

(nπ

b
yc,i

)
(5.20)

2. Les deux sous-circuits fournissent les tensions équivalentes Veq,x (zP ) et Veq,y (zP ) à la pro-
fondeur zP du guide d’onde représentant la cavité électromagnétique donnée par (2.77) au
chapitre 2, paragraphe « Reformulation du modèle de Yin ».

3. On calcule le champ électrique dans la cavité au point d’observation P défini par le vecteur
r(xP , yP , zP ) grâce aux relations développées au chapitre 2, au même paragraphe. On ob-
tient alors pour chaque composante du champ et chaque mode de propagation de l’onde
dans le guide d’onde, une expression du champ électrique. Les variables obtenues sont,

• Dans le sous-circuit décrivant l’interaction entre le dipôle magnétique suivant x et le
dipôle électrique : E TE

x,x , E TE
y,x , E TE

z,x et E TM
x,x , E TM

y,x , E TM
z,x . On en déduit les composantes du

champ électrique en sommant la contribution de chaque mode,

E tot
x,x = E TE

x,x +E TM
x,x (5.21)

E tot
y,x = E TE

y,x +E TM
z,x (5.22)

E tot
z,x = E TE

y,x +E TM
z,x (5.23)

• Dans le sous-circuit décrivant l’interaction entre le dipôle magnétique suivant y et le
dipôle électrique : E TE

x,y , E TE
y,y , E TE

z,y et E TM
x,y , E TM

y,y , E TM
z,y . De la même façon, on en déduit

les composantes du champ électrique en sommant la contribution de chaque mode,

E tot
x,y = E TE

x,y +E TM
x,y (5.24)

E tot
y,y = E TE

y,y +E TM
z,y (5.25)

E tot
z,y = E TE

y,y +E TM
z,y (5.26)

4. On combine alors la contribution de chaque sous-circuits pour déterminer les compo-

1. L’indice i indique qu’il s’agit de l’ouverture i de longueur li localisée par son centre (xc,i ; yc,i ).
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santes totales du champ électrique,

E tot
x =

√∣∣E tot
x,x

∣∣2 + ∣∣E tot
x,y

∣∣2 (5.27)

E tot
y =

√∣∣E tot
y,x

∣∣2 + ∣∣E tot
y,y

∣∣2 (5.28)

E tot
z =

√∣∣E tot
z,x

∣∣2 + ∣∣E tot
z,y

∣∣2 (5.29)

5. Comme pour les modèles précédents on calcule l’efficacité de blindage de la cavité élec-
tromagnétique au point d’observation P défini par le vecteur r comme,

SE(r) =−20× log

√∣∣E tot
x (r)

∣∣2 + ∣∣E tot
y (r)

∣∣2 + ∣∣E tot
z (r)

∣∣2

E inc
tot (r)

(5.30)

Ces cinq étapes nous permettent de calculer pour différentes formes d’ouvertures l’efficacité
de blindage de la cavité en tout point d’observation de l’espace de la cavité, tenant compte de la
géométrie réelle de l’ouverture. Suite à la modification du modèle circuit, plusieurs types d’ouver-
tures sont envisageables. Le paragraphe suivant résume pour chaque type d’ouverture envisagée
les caractéristiques nécessaires au calcul de l’efficacité de blindage électrique.

5.3.2 Forme des ouvertures

Notre formulation permet de modéliser les ouvertures dont les polarisabilités magnétiques
et électriques sont connues et données par des expressions analytiques, ou bien des approxima-
tions polynomiales, ou encore des données de mesure. Dans certains cas, comme dans le cas des
ouvertures circulaires et elliptiques, les polarisabilités magnétiques et électriques sont connues
analytiquement. Pour des formes d’ouvertures plus complexes, certains phénomènes échappent
à la simulation théorique, et il est nécessaire d’adjoindre au modèle des données expérimentales
ou bien des données numériques. Dans les années 50, comme mentionné au début de ce cha-
pitre, S. B. Cohn a proposé une technique pour mesurer les polarisabilités magnétiques [27] et
électriques [29] de diverses ouvertures complexes. On trouve dans ces articles des ouvertures el-
liptiques, des ouvertures rectangulaires aux bords arrondis, nommées « rounded end slot », des
ouvertures en forme de croix aux bords également arrondis, nommées « cross » et des ouver-
tures « dumbbell », définies par deux cercles reliés par une fente mince. Cohn donne dans ses
articles, les polarisabilités de ces ouverturesαP

mx ,αP
my etαP

e , en fonction du ratio w/l correspon-
dant au rapport de la hauteur et la longueur de ces ouvertures (ces dimensions pour chacune des
ouvertures sont indiquées dans le tableau 5.1). Pour les ouvertures circulaires et elliptiques les
polarisabilités ont été démontrées de manière analytique, respectivement par H. A. Bethe [10]
et C. D. Taylor [145] . À la fin des années 70, F. De Meulenaere [34] calcule par une méthode in-
tégrale les valeurs de ces polarisablités pour quatre formes d’ouvertures, à savoir rectangulaire,
rounded end, en forme de losange et en croix aux bordures planes. Quelques années plus tard,
N. McDonald calcule par approximation polynomiale les polarisabilités électriques [92] et ma-

[27] Cohn, S. B. « Determination of aperture parameters by electrolytic-tank measurements ».
[29] Cohn, S. B. « The electric polarizability of apertures of arbitrary shape ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
[145] Taylor, C. D. « Electromagnetic pulse penetration through small apertures ».
[34] De Meulenaere, F. et al. « Polarizability of some small apertures ».
[92] McDonald, N. « Polynomial Approximations for the Electric Polarizabilities of Some Small Apertures ».
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Ouverture

Circulaire Elliptique Rounded
end slot

dumbbell Cross

Polarisabilité
magnétique

suivant x
αmx

calculée
par

Bethe
[10]
4

3
r 3

calculée par Taylor
[145]

π

3

r 3
1 e2

K (e2)−E(e2)

polynôme
de

Mcdonald
[94]

l 3 f R
mx

( w

l

) mesurée par
Cohn [27]

mesurée
par Cohn

[27]

Polarisabilité
magnétique

suivant y
αmy

calculée
par

Bethe
[10]
4

3
r 3

calculée par Taylor
[145]

π

3

r 3
1 e2(1−e2)

E(e2)− (1−e2)K (e2)

polynôme
de

Mcdonald
[93]

l 3g R
my

( w

l

) mesurée par
Cohn [27]

mesurée
par Cohn

[27]

Polarisabilité
électrique

αe

calculée
par

Bethe
[10]

−2

3
r 3

calculée par Taylor
[145]

−π
3

r 3
1 (1−e2)

E(e2)

polynôme
de

Mcdonald
[92]

l 3hR
e

( w

l

) mesurée par
Cohn [29]

mesurée
par Cohn

[29]

Surface S πr 2 πr1r2
π

( w

2

)2
+

w × (l −w)

π
w2

2
+0,1×

l (l −2w)

2wl
+(π

2
−3

)
w2

Longueur
du dipôle

électrique le

4r 2
√

2(r 2
1 + r 2

2 ) 4w 4w +0,2l
w

2
(16−π)

TABLE 5.1 – Propriété des ouvertures de forme circulaire, elliptique, rounded-end, cross et dumbbell.

gnétiques [93] transverses ainsi que la polarisabilité magnétique longitudinale [94] d’ouvertures
elliptiques, rounded, rectangulaire et en forme de losange. Ces différentes techniques fournissent
les valeurs de polarisabilités électriques et magnétiques dont nous avons besoin pour valider
notre approche. Cependant, il nous faut calculer analytiquement certaines données, comme la
longueur électrique des dipôles.

Dans notre approche, nous avons conservé la manière de modéliser l’ouverture proposée
par Robinson dans l’approche d’origine. Le comportement de l’ouverture est assimilable à celui
d’une ligne de transmission court-circuitée à ses extrémités. Seule son impédance caractéristique
est modifiée dans cette nouvelle approche. Ainsi, l’impédance de l’ouverture Z tot

ap dépend non

[93] McDonald, N. « Polynomial Approximations for the Transverse Magnetic Polar. of Some Small Apertures ».
[94] McDonald, N. « Simple approximations for the longitudinal magnetic polarizabilities of some small apertures ».
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seulement de cette impédance caractéristique, et donc des polarisabilités de l’ouverture mais
aussi de la longueur de la ligne de transmission correspondante. On choisit cette longueur équi-
valente à la longueur réelle de l’ouverture notée l . Concernant la longueur du dipôle électrique
le , nous avons vu que pour la calculer, il faut connaître le contour de l’ouverture. Le périmètre
de l’ellipse est connu sous la forme d’intégrales elliptiques, mais il existe des approximations

comme celle de Kepler, qui a démontré qu’il était approximativement égal à π
√

2(r 2
1 + r 2

2 ). Le

contour des autres ouvertures est le fruit d’une addition de contours de différentes formes. On
connait pour chacune de ces formes canoniques les longueurs du dipôle magnétique, démon-
trées par Stoneback [141] dans son article. Pour une ouverture circulaire de rayon r , on rap-
pelle que lmx = lmy = 8r . Dans le cas d’une ouverture rectangulaire (l >> w) elle est égale à
lmx = lmy = 4w , et dans le cas d’une ouverture carré de coté w elle est égale à lmx = lmy = πw . À
partir de ces valeurs nous pourrons calculer la longueur magnétique de chaque dipôle comme la
somme des longueurs magnétiques de chaque portion de contour qui constitue l’ouverture.

Nous analyserons différentes formes d’ouvertures dont les caractéristiques sont données dans
le tableau 5.1. Pour chaque ouverture, on renseigne par un schéma, la géométrie de l’ouverture
et ses dimensions. Le tableau fournit également les polarisabilités électriques et magnétiques de
chacune d’entre-elles, la surface S de l’orifice et la longueur du dipôle électrique, le . Les polari-
sabilités sont données suivant trois types de formulation :

• Soit analytiquement, pour les ouvertures circulaires et elliptiques, dont les expressions
ont respectivement été démontrées par Bethe [10] et Taylor [145] . Les expressions des polarisa-
bilités magnétiques et électriques de l’ouverture elliptique sont écrites en fonction des intégrales
elliptiques complètes de première et seconde espèce. Ces intégrales sont données par les rela-
tions [77] ,

K (e2) =
∫ π/2

0

dφ√
1−e2 sin2φ

(5.31)

E(e2) =
∫ π/2

0

√
1−e2 sin2φ dφ (5.32)

où e représente l’excentricité de l’ouverture, e =
√

1− (r2/r1)2 (nommée aussi excentricité orbi-
tale). Lorsque e = 0, l’ouverture est circulaire. Lorsque 0 ≤ e ≤ 1, l’ouverture décrit une ellipse.

• Soit par approximation polynomiale, dans le cas de l’ouverture rounded end formée
d’une ouverture rectangulaire aux extrémités circulaires. Elles sont données par Noel Mcdonald.

Dans son premier article, publié en 1985 [92] , il exprime la polarisabilité électrique de l’ou-
verture rounded en fonction du polynôme de degré 4, hR

e (w/l ). Il est donné par la relation,

hR
e

( w

l

)
= π

16

( w

l

)2
[

1−0,7650
w

l
+0,1894

( w

l

)2
]

(5.33)

[141] Stoneback, R. A. « The Dipole Impedance of an Aperture ».
[10] Bethe, H. A. « Theory of Diffraction by Small Holes ».
[145] Taylor, C. D. « Electromagnetic pulse penetration through small apertures ».
[77] Lee, K. S. EMP Interaction.
[92] McDonald, N. « Polynomial Approximations for the Electric Polarizabilities of Some Small Apertures ».



5.4. Validation numérique 157

Il compare sa formulation aux données expérimentales de Cohn [29] . L’erreur qu’il obtient face
à ces résultats est inférieure à 1 %, prouvant de ce fait la validité de son approximation.

Deux autres articles, publiés aussi par le chercheur Noel Macdonald, fournissent les polari-
sabilités magnétiques de l’ouverture rounded, suivant l’axe x [94] , et suivant l’axe y [93] . Les
polynômes de degré 3 définissant ces polarisabilités sont données par les relations,

f R
mx

( w

l

)
=

0,187+0,052
( w

l

)(
1− w

l

)
ln

(
1+2,12

l

w

) (5.34)

g R
my

( w

l

)
= π

16

( w

l

)2 [
1−0,512

( w

l

)]
(5.35)

Suivant x, la polarisabilité magnétique formulée par McDonald présente 1,4 % d’erreur par
rapport à la solution numérique de De Smedt [35] et 1,7 % d’erreur par rapport aux mesures de
Cohn. Suivant y , l’erreur commise est inférieure à 1,8 %. Dans certains cas, si la définition de
la polarisabilité magnétique suivant y par un polynôme de degré 3 n’est pas suffisante, on peut
utiliser le polynôme de degré 4, également donné par McDonald,

g R
my

( w

l

)
= π

16

( w

l

)2
[

1−0,0857
( w

l

)
−0,0654

( w

l

)2
]

(5.36)

• Soit sous forme de données mesurées, dans le cas des ouvertures cross en forme de croix
aux extrémités arrondies et des ouvertures dumbbell. Les valeurs des polarisabilités sont don-
nées par Cohn en fonction du ratio w/l .

Remarque : Mcdonald présente dans ses travaux une formulation polynomiale des polari-
sabilités magnétiques et électrique d’une ouverture elliptique. De ce fait, il supprime l’intégrale
elliptique de la formulation. Cependant, bien que ses résultats soient relativement précis (l’erreur
qu’il commet est au maximum égale à 3,2 %, excepté lorsque le ratio w/l est inférieur à 0,1 au-
quel cas, l’erreur peut augmenter jusqu’à 12 %), nous préférons introduire dans notre approche
les relations analytiques de Taylor afin de conserver une formulation exacte des polarisabilités.

5.4 Validation numérique

Dans cette section, on calcule l’efficacité de blindage électrique SEE de l’enceinte pour diffé-
rentes configurations sur la bande de fréquence 0,5-2,5 GHz. La cavité est choisie de dimensions
égales à 30×12×26 cm dont l’épaisseur des parois est égale à t = 1 mm. L’ensemble des modes se
propageant dans le guide représentant la cavité électromagnétique sont pris en compte à travers
le couple d’entiers caractérisant ces modes égaux au maximum à (m,n) = (5,5). Le modèle pro-
posé est fondé sur la reformulation du modèle de Yin incluant les pertes conducteurs proposé au
chapitre 4. La prise en compte de ces pertes permet de réduire la durée du calcul de la simula-
tion numérique via CST MWS ®. Ainsi, dans chaque configurations la conductivité du matériau
constituant les parois de la cavité (excepté la paroi frontale considérée parfaitement conductrice)

[29] Cohn, S. B. « The electric polarizability of apertures of arbitrary shape ».
[94] McDonald, N. « Simple approximations for the longitudinal magnetic polarizabilities of some small apertures ».
[93] McDonald, N. « Polynomial Approximations for the Transverse Magnetic Polar. of Some Small Apertures ».
[35] De Smedt, R. et al. « Magnetic polarizability of some small apertures ».
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est choisie égale àσ= 1×105 S/m. Cette valeur est suffisamment grande pour assurer un blindage
de qualité et suffisamment faible pour assurer des durées de simulation sous CST faibles (celles-
ci varient avec la taille de l’ouverture). La source de perturbation est une onde plane polarisée
verticalement d’amplitude E inc

y = 10 V/m. Nous menons cette étude en deux étapes :

• Dans un premier paragraphe, le modèle est testé dans le cas d’une ouverture circulaire.
Trois méthodes sont alors confrontées, la technique numérique, le modèle avec pertes fondé sur
la reformulation du modèle de Yin et le nouveau modèle proposé dans ce chapitre. Dans ce même
paragraphe, nous nous intéressons aux ouvertures de formes elliptiques.

• Dans un second paragraphe, nous testons les autres formes d’ouvertures présentées au
tableau 5.1, à savoir rounded end, cross et dumbbell afin de valider le modèle circuit pour diffé-
rentes configurations de cavités électromagnétiques perforées.

5.4.1 Cas des ouvertures circulaires et elliptiques

Comme mentionné plus haut, les modèles existants se focalisent sur des ouvertures de forme
canonique comme les ouvertures circulaires. Dans ces modèles, l’ouverture circulaire est trai-
tée comme une ouverture carrée de même surface. Par conséquent, la première configuration
est consacrée à l’analyse d’une cavité munie d’une ouverture circulaire. Les configurations sui-
vantes sont consacrées aux ouvertures elliptiques (centrées, décentrées et sous forme de ventila-
tion), souvent utilisées dans la littérature pour représenter des ouvertures de formes arbitraires
aux contours réguliers [77] . Le tableau 5.2 présente les caractéristiques géométriques des diffé-
rentes configurations étudiées dans cette section.

Configuration Ouverture(s) Centre de l’ouverture Point d’observation

(Figure correspondante) Dimensions et forme (xc ; yc ) cm P (xP ; yP ; zP ) cm

cas 1 Circulaire centrée (15 ; 6) P (15;6;17,5)

(figure 5.4) r = 1,3 cm

cas 2 Elliptique centrée (15 ; 6) P (24,5;8,5;21,5)

(figure 5.5) r1 = 2,2 cm et r2 = 0,7 cm P (15;6;5,5)

cas 3 Elliptique décentrée (8,5 ;4,5) P (24,5;8,5;21,5)

(figure 5.6) r1 = 2,2 cm et r2 = 0,7 cm

cas 4 Ventilation d’ellipses Ouverture (1) P (15;6;5,5)

(figure 5.7) r1 = 2,2 cm et r2 = 0,7 cm (9 ;6)

TABLE 5.2 – Configurations de cavités de dimensions 30 × 12 × 26 cm (ouvertures circulaires et elliptiques)

5.4.1.1 Ouverture circulaire

Notre démarche n’a pas pour vocation de remplacer les approches existantes mais de pro-
poser une formulation nouvelle afin de traiter un grand nombre de configurations d’ouvertures
et permettre au concepteur CEM l’analyse rapide et précise de différents cas. Afin de valider au

[77] Lee, K. S. EMP Interaction.
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mieux notre approche, on choisit pour le premier cas une ouverture circulaire de petites dimen-
sions, centrée sur la paroi frontale de l’enceinte. Ce type de configuration est particulièrement
répandu puisque les ouvertures circulaires permettent notamment le passage de câbles. D’autre
part, c’est le seul type d’ouverture envisagée que les modèles précédents sont capable de modéli-
ser sur la bande de fréquence considérée. Par conséquent, le nouveau modèle est confronté non
seulement aux résultats prédits par CST MWS ® mais aussi par le modèle avec pertes développé
au chapitre précédent.

FIGURE 5.4 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes,
du modèle avec pertes et du logiciel CST MWS pour une ouverture circulaire centrée (cas 1).

Les résultats d’efficacité de blindage prédits par le nouveau modèle sont relativement convain-
quant puisque entre autres on retrouve les fréquences de résonance du caisson prédites par CST
MWS ®. Cette première observation générale est sans surprise puisque le nouveau modèle est
basé sur la reformulation du modèle de Yin avec pertes qui fournissait déjà des résultats précis.
D’autre part, on retrouve l’allure générale de l’efficacité de blindage sur toute la bande de fré-
quence. Cependant, on observe un léger écart en amplitude non linéaire avec l’évolution de la
fréquence. Il est égal à environ 5 dB en basses fréquences. Puis il diminue jusqu’à moins d’un
dB sur la bande 1,6 - 2,0 GHz pour ré-augmenter dans la dernière partie du spectre. Ceci pourrait
s’expliquer par le fait que les polarisabilités électriques et magnétiques sont normalement dépen-
dantes de la fréquence. Dans notre formulation, les polarisabilités ont la même valeur quelque
soit la fréquence. Dans le cas d’une ouverture circulaire, Wen-Hao Cheng [153] a développé une
approche numérique basé sur une technique variationnelle permettant la prise en compte de
cette dépendance en fréquence dans la formule de la polarisabilité. Il s’appuie sur les travaux
de R. L. Gluckstern [48] [47] qui s’intéresse à une plaque métallique d’épaisseur finie contenant
une couverture circulaire. Cheng présente dans son article des résultats analytiques dans le cas
d’une paroi sans épaisseur. La méthode proposée par Cheng concerne une structure constituée

[153] Wen-Hao Cheng et al. « Frequency dependence of the polarizability and susceptibility of a circular hole in a
thick conducting wall ».

[48] Gluckstern, R. L. et al. « Electric polarizability and magnetic susceptibility of small holes in a thin screen ».
[47] Gluckstern, R. et al. « Penetration of fields through a circular hole in a wall of finite thickness ».
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de deux cavités à section cylindrique séparées par une paroi infiniment fine contenant une ouver-
ture circulaire. Il donne la polarisabilité de l’ouverture pour les modes TM0nl et la susceptibilité
de l’ouverture suivant les modes TE1nl et TM1nl . Ceci limite l’utilisation de sa formule à ces seuls
modes de résonance et ce dans le cas de cavité à section cylindrique. Une autre limitation de son
approche concerne l’épaisseur de la paroi, puisque sa démonstration n’est valide que dans le cas
d’une cavité aux parois sans épaisseur. Par conséquent, l’inclusion de ce paramètre fréquentiel
dans l’expression de la polarisabilité nécessite de mener une démonstration longue et fastidieuse.
Aussi, cette perspective ne fera pas l’objet d’une étude plus poussée puisque non seulement la
démonstration est complexe, et nous n’avons aucune garantie que cette inclusion résolve notre
faible écart en amplitude, qui est, relativement faible. En ce sens, si l’on recherche une extrême
précision, par exemple au dB près, il pourrait être intéressant d’introduire dans la formulation
cette dépendance fréquentielle, de la même manière que Cheng. Mais, si l’on cherche seulement
à visualiser la réponse générale du système face à une agression extérieure connue alors l’inclu-
sion de ce paramètre n’est pas essentielle. Puisque le nouveau modèle fournit des résultats satis-
faisants pour une cavité électromagnétique comportant une ouverture circulaire, on s’intéresse
dans la suite aux cavités contenant des ouvertures de forme elliptique.

5.4.1.2 Ouverture elliptique

À notre connaissance, il existe dans la littérature un seul modèle analytique capable d’analy-
ser le comportement d’une cavité électromagnétique munie d’une ouverture elliptique. Il s’agit
du modèle de HongYi [59] qui a été mentionné en introduction de ce chapitre. Son approche
consiste à représenter l’ouverture par une suite de lignes de transmissions en série créant de
cette manière un schéma en escalier permettant de modéliser des ouvertures dont la longueur
est incurvée, telles que les ellipses. Ses résultats en terme d’efficacité de blindage sont précis et fi-
dèles au comportement de la cavité prédit par la mesure et la simulation numérique. Cependant,
puisque le modèle repose sur l’approche de Robinson [122] , il présente les mêmes restrictions.
On pense notamment à celle limitant l’analyse aux alentours des premières fréquences de réso-
nance. Puisque notre approche est fondée sur la reformulation du modèle de Yin, la bande de
fréquence d’étude est bien plus large puisqu’elle s’étend aux modes supérieurs. De ce fait, nous
ne comparerons pas notre approche avec celle de HongYi, puisqu’il faudrait au préalable refor-
muler le modèle pour l’étendre à la même gamme de fréquence.

Nous analysons le comportement de trois configurations (présentées au tableau 5.2),

• Le SEE d’une cavité comportant une ouverture elliptique centrée au point P, et en un point
d’observation proche des ouvertures,

• Le SEE de la même cavité comportant une ouverture elliptique décentrée au même point P,

• Le SEE d’une cavité comportant une grille d’ouvertures elliptiques centrée.

Le nouveau modèle avec pertes ne permet pas de modéliser des ouvertures de type fentes
minces.Ainsi, dans les trois configurations étudiées, nous choisissons une ellipse dont le ratio
w/l est suffisamment important pour que sa forme ne soit pas assimilable à une fente mince.

[59] HongYi, L. et al. « Analytically calculate SE of enclosure with horizontal curved edges aperture ».
[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
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• Ouverture elliptique centrée

Dans la première configuration l’ellipse est choisie centrée sur la paroi frontale. La réponse
du système calculée par le nouveau modèle est comparée dans ce cas aux résultats donnés par
le logiciel CST MWS ® pour deux points d’observation. L’un d’eux est choisi proche de l’ouver-
ture afin de valider notre approche et notre hypothèse sur le fait que l’on peut s’affranchir de la
limitation aux champs lointains dans la théorie de Bethe. La première figure (gauche) comporte
également les résultats du calcul de SE par CST dans une configuration où la cavité possède les
mêmes dimensions et comporte une ouverture circulaire centrée dont la surface est égale à celle
de l’ellipse. L’efficacité de blindage est bien entendu calculée au même point d’observation pour
les trois simulations.

FIGURE 5.5 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes
et du logiciel CST MWS pour une ouverture elliptique centrée, ainsi que l’efficacité de blindage calculée

par le logiciel CST MWS pour une ouverture circulaire centrée de même surface (cas 2).

Tout d’abord, la figure 5.5 (gauche) montre que le modèle est en bon accord avec les résultats
calculés par simulation numérique sous CST MWS ®. L’allure générale de l’efficacité de blindage
calculée analytiquement représente avec fidélité le comportement de la cavité perforée. On ob-
serve également que selon la forme de l’ouverture la cavité n’a pas le même comportement en
amplitude. En effet, malgré le fait que l’ouverture elliptique et l’ouverture circulaire soient défi-
nies par la même surface, elles ne diffractent pas le champ dans la cavité de la même manière,
et n’excite pas les modes de la cavité de la même façon non plus. Cependant, l’allure générale du
SE est comparable mais présente un fort décalage en amplitude sur toute la bande de fréquence.
Celui est relativement attendu puisque les deux ouvertures ne sont pas de la même forme. Ainsi,
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selon l’application, on ne peut pas tirer de conclusion générale sur le type d’ouverture à rete-
nir pour favoriser un meilleur blindage, puisque notamment, à un autre point d’observation les
résultats seraient différents. Dans le cas de l’ouverture elliptique, on observe comme précédem-
ment un léger écart en amplitude entre le SE prédit par le nouveau modèle et le SE prédit par CST
non linéaire en fréquence. De la même manière que précédemment cet écart est probablement
dû au fait que la polarisabilité est dépendante de la fréquence, phénomène dont nous ne tenons
pas compte dans la formulation du nouveau modèle. La cohérence des résultats obtenus prouve
néanmoins que cette amélioration, aussi complexe que fastidieuse, n’est encore une fois pas né-
cessaire dans ce type de configuration relativement simple.

La seconde figure (droite) présente les résultats d’efficacité de blindage obtenus par le nou-
veau modèle et le logiciel CST MWS ®. On choisit délibérément dans cette configuration simple,
un point d’observation proche de l’ouverture, afin de valider notre technique. Le nouveau mo-
dèle développé s’appuie sur la théorie de la diffraction par les petits trous proposée par Bethe
dans les années 40, étendue par Taylor aux ouvertures elliptiques. Son approche, normalement
limitée à la prédiction du champ lointain n’est pas satisfaisante aux abords de l’ouverture, c’est
l’une des principales hypothèses de ses travaux. Cependant, en s’appuyant sur l’approche de
R. Stoneback afin de n’introduire dans le modèle qu’une représentation électrique du compor-
tement de ces ouvertures complexes via leur polarisabilités, nous avions conclu qu’il était alors
possible de s’affranchir de cette restriction. Le SE obtenu montre dans cette configuration que
notre hypothèse est bien fondée. Malgré un écart en amplitude tout à fait attendu suite aux ana-
lyses des configurations précédentes, le modèle est capable de fournir une estimation correcte
de l’efficacité de blindage de la cavité et ce à une distance de 5,5 cm de l’ouverture dans l’axe
central de la paroi frontale ce qui correspond en basses fréquences au champ proche. À 0,7 GHz,
la distance minimale (selon la restriction de Bethe) à laquelle l’onde est considérée en champ
proche correspond à environ 6,8 cm. Les résultats obtenus confirment notre hypothèse même
si, bien entendu, cette distance diminue avec la fréquence. La différence d’amplitude observée
sur la bande de fréquence n’est pas nécessairement liée à cette hypothèse mais peut aussi s’ex-
pliquer par le cumul des erreurs commises sur l’estimation de la polarisabilité qui rappelons le,
varie avec la fréquence.

• Ouverture elliptique décentrée

On décentre l’ouverture et on trace figure 5.6 le SE prédit par le modèle et CST au même
point d’observation de la cavité qu’au cas précédent. Ainsi, seule la position de l’ouverture est
différente. Les deux configurations montrent des comportement très différents. Les modes de ré-
sonance sont plus nombreux dans le cas où l’ouverture est décentrée. La position de l’ouverture
a donc un impact non négligeable sur la distribution de l’efficacité de blindage puisque mal-
gré le fait que l’onde plane pénètre de la même manière à travers l’ouverture, le champ rayonné
par celle-ci, qui constitue la source de perturbation intermédiaire, est positionné différemment
dans chacune des configurations. Cette influence est cependant relativement bien modélisée par
notre nouvelle approche. On observe néanmoins, encore une fois, un écart en amplitude entre
ces courbes, et ce pour la même raison qu’auparavant. Cependant, l’écart est plus important
dans cette configuration et commence à s’amplifier à partir de 1,8 GHz jusqu’à atteindre plus
de 10 dB. Dans ce cas, l’inclusion de la dépendance fréquentielle de la polarisabilité pourrait
probablement permettre d’améliorer la précision du modèle. Néanmoins, comme discuté au dé-
but de cette section, si l’utilisateur cherche seulement à connaître les tendances générale de la
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FIGURE 5.6 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes
et du logiciel CST MWS pour une ouverture elliptique décentrée (cas 3).

réponse du système alors la démonstration fastidieuse des polarisabilités à dépendance fréquen-
tielle n’est pas essentielle à la modélisation. Malgré ces quelques imperfections, on s’intéresse à
une configuration plus complexe, où la cavité électromagnétique contient plusieurs ouvertures
elliptiques disposées comme une ventilation.

• Ventilation d’ellipses

La dernière cavité électromagnétique contient une ventilation de 7 ellipses centrées sur la pa-
roi frontale. Les résultats obtenus par le nouveau modèle et la simulation numérique full-wave
par le logiciel CST MWS ® sont tracés figure 5.7. On trace sur la même figure l’efficacité de blin-
dage calculée par CST MWS ® au même point d’observation dans le cas d’une enceinte munie
d’une seule ouverture elliptique centrée.

Les résultats prédits par la simulation numérique full-wave montrent que le type d’ouverture
influence grandement l’efficacité de blindage puisque les deux courbes sont non seulement dif-
férentes en amplitude mais aussi suivant la fréquence. Les deux types d’ouvertures diffractent
l’onde incidente dans la cavité électromagnétique différemment et excite de ce fait différents
modes de résonance. Dans le cas de la ventilation, on observe, entre le modèle et CST MWS cer-
tains écarts en amplitude. Dans notre formulation, la dépendance fréquentielle de la polarisabi-
lité est négligée, ce qui pourrait en partie expliquer les écarts d’amplitudes observés entre le mo-
dèle et la simulation numérique. Ainsi, le pourcentage d’erreur pouvant être lié à ce paramètre est
multiplié par le nombre d’ouvertures et influence par conséquent les résultats de manière néga-
tive. Notre formulation ne tient pas non plus compte du couplage qui existe entre les ouvertures.
Ce phénomène, dont l’influence augmente avec la proximité des ouvertures, peut largement in-
fluencer la réponse du système et favoriser les erreurs de calcul de l’amplitude de l’efficacité de
blindage sur la bande de fréquence. Notre modèle possède toutefois l’avantage d’être un des seuls
modèles capable de modéliser ce type de configuration en tenant compte de la géométrie des ou-
vertures elliptiques, c’est à dire sans passer par une approximation. Comme décrit au début de ce
chapitre, ce ne sont pas les seules formes d’ouvertures que l’on peut envisager avec cette nouvelle
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FIGURE 5.7 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes
et du logiciel CST MWS pour une ventilation d’ouvertures elliptiques (cas 4).

approche. C’est donc naturellement l’objet du paragraphe suivant.

5.4.2 Autres formes d’ouvertures

Jusqu’ici les polarisabilités des ouvertures modélisées sont connues analytiquement. Ce pa-
ramètre est relativement difficile à démontrer c’est pourquoi dans cette section la polarisabilité
électrique et les polarisabilités magnétiques des ouvertures complexes sont données, soit par ap-
proximation polynomiale, soit par des données issues de mesures.

Nous analyserons trois formes d’ouvertures, celles que l’on appelle rounded, cross et dumb-
bell. Pour des raisons pratiques on conserve leur appellation anglo-saxonne. Chaque configura-
tion est détaillée au tableau 5.3. Les dimensions des ouvertures ont été choisies de façon à ce que
la surface couverte par chacune soit égale à la surface de l’ouverture circulaire et de l’ouverture
elliptique étudiées précédemment. On trace dans chaque configuration deux figures correspon-
dant à deux points d’observation différents, afin d’évaluer au mieux les capacités du nouveau
modèle. Ces points d’observation ont été choisis arbitrairement dans l’espace de la cavité.

Dans la cinquième configuration étudiée dans ce chapitre on s’intéresse à une ouverture
rounded. C’est la seule pour laquelle les différentes polarisabilités sont données par approxima-
tion polynomiale. Ces formules obtenues par Mcdonald donnent des résultats très proches des
mesures effectuées par Cohn et des résultats numériques obtenus par De Smedt. La figure 5.8
donne les résultats obtenus suite au calcul de l’efficacité de blindage par le nouveau modèle et
le logiciel commercial CST MWS ®. De manière générale l’allure des courbes est relativement fi-
dèle au comportement prédit par CST. On observe, comme dans le cas des ouvertures circulaires
et elliptiques, des écarts d’amplitudes entre les fréquences de résonance sur toute la bande de
fréquence considérée. Néanmoins, ceux-ci sont bien plus importants et atteignent les 15 dB en
hautes fréquences. Par conséquent, bien que la géométrie de l’ouverture soit correctement prise
en compte, il serait intéressant ici de reconsidérer la dépendance fréquentielle de la polarisabilité
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Configuration Ouverture(s) Centre de l’ouverture Point d’observation

(Figure correspondante) Dimensions et forme (xc ; yc ) cm P (xP ; yP ; zP ) cm

cas 5 (figure 5.8) Rounded centrée (15 ; 6) P (15;6;6)

cas 5 bis (figure 5.8) l = 3,7 cm et w = 1,6 cm P (22;10,5;21,5)

cas 6 (figure 5.9) Dumbbell centrée (15 ; 6) P (4,75;4,75;6,5)

cas 6 bis (figure 5.9) l = 5,55 cm et w = 1,6 cm P (15;6;6)

cas 7 (figure 5.10) Cross centrée (15 ;6) P (4,75;4,75;6,5)

cas 7 bis (figure 5.10) l = 3,6 cm w = 0,9 cm P (22;10,5;4)

TABLE 5.3 – Configurations de cavités de dimensions 30 × 12 × 26 cm (ouvertures complexes)

FIGURE 5.8 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes
et du logiciel CST MWS pour une ouverture rounded en deux points d’observation (cas 5 et 5 bis).

afin d’améliorer la qualité de l’efficacité de blindage analytiquement calculée.

Les configurations suivantes sont consacrées aux ouvertures dumbbell et cross. Regardons
d’abord les configurations 6 et 6 bis, où l’ouverture sur la paroi de la cavité est une ouverture
dumbbell. L’efficacité de blindage prédite est de loin la moins satisfaisante. On retrouve difficile-
ment l’allure du SE jusqu’à 1,5 GHz, et le SE est totalement erroné au delà de cette valeur. L’ou-
verture dumbbell est composée d’une fente mince terminée à ses extrémités par des ouvertures
circulaires. Le nouveau modèle est, comme l’ancien modèle, à savoir le modèle avec pertes dé-
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0

FIGURE 5.9 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes
et du logiciel CST MWS pour l’ouverture dumbbell en deux points d’observation (cas 6 et 6 bis).

FIGURE 5.10 – Efficacité de blindage électrique calculée à l’aide du nouveau modèle analytique avec pertes
et du logiciel CST MWS pour une ouverture cross en deux points d’observation (cas 7 et 7 bis).
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veloppé au chapitre 4, limité à la modélisation d’ouverture de petites dimensions. Ici la longueur
de l’ouverture est de l = 5,55 cm dont une portion est large de 0,1× l = 0,555 cm, correspondant
de ce fait à une fente particulièrement mince. Or, notre modèle, bien que performant n’est pas
capable de traiter ce type de cas avec précision puisqu’on ne tient pas compte dans la modéli-
sation du re-rayonnement de l’ouverture. La longueur de l’ouverture correspond, à la fréquence
1,5 GHz, à λ/4. Dans ces conditions l’ouverture possède un comportement semblable à celui
d’une antenne que l’on néglige totalement dans nos modèles circuits. Par conséquent, puisque
ce phénomène est de toute évidence relativement important, notre modèle bien que rapide n’est
pas utilisable dans ce genre de configuration où le re-rayonnement de l’ouverture est prépondé-
rant. Toutefois il existe des formules dans la littérature donnant la polarisabilité de fentes minces
dont on pourrait se servir pour améliorer la qualité du résultat obtenu. Cependant, l’ouverture ici
n’est pas seulement constituée d’une fente mince mais aussi d’orifices circulaires, ce qui ne cor-
respond pas à la même forme d’ouverture. Une possible amélioration ici, serait de retravailler la
formulation de notre nouvelle approche, puisque malgré les résultats satisfaisants obtenus dans
d’autres configurations d’ouvertures, celui-ci présente de fortes erreurs en amplitude.

Notre approche étant comme nous l’avons vu limitée aux ouvertures de petites dimensions,
et en particulier aux petites longueurs, nous avons tracé figure 5.10 l’efficacité de blindage esti-
mée par le nouveau modèle et CST pour une ouverture cross. Dans cette configuration, bien que
l’ouverture couvre la même surface que l’ouverture dumbbell, les résultats sont nettement plus
en accord avec la simulation numérique, et ce, sur la totalité de la bande de fréquence considé-
rée. La forme de l’ouverture ne ressemble pas à une ouverture mince, sa hauteur la plus faible
w est très supérieure à la hauteur la plus faible de l’ouverture dumbbell, ici égale à 0,1×l , c’est
pourquoi les résultats sont plus cohérent avec la simulation numérique pour l’ouverture cross.
D’autre part, on retrouve l’écart en amplitude observé dans chacune des configurations, qui avoi-
sine ici au maximum les 10 dB en hautes fréquences. Ceci pourrait s’expliquer par la non prise
en compte de la dépendance fréquentielle de la polarisabilité. Néanmoins, le modèle fournit un
résultat relativement fidèle et précis.

Nous avons observé quelques différences entre les résultats prédits par le modèle et CST.
Ainsi, le paragraphe suivant est consacré aux perspectives envisageables pour améliorer les per-
formances de notre approche et la rendre ainsi plus réaliste.

5.4.3 Perspectives possibles

La nouvelle formulation du modèle circuit proposée dans ce chapitre ouvre la voie vers di-
verses perspectives. L’objectif de ce travail était de constituer une nouvelle approche afin de mo-
déliser le comportement de l’ouverture considérée de façon plus précise en tenant compte no-
tamment de sa forme réelle. On discute alors dans cette section des différentes perspectives et
améliorations possibles.

Nous avons constaté, au fil des configurations, qu’une différence d’amplitude entre le SE pré-
dit par le nouveau modèle et CST subsistait quelle que soit la configuration étudiée. Cet écart
est plus ou moins important selon l’ouverture considérée. Dans la formulation que l’on propose
ici, l’ouverture est en partie caractérisée par ses polarisabilités magnétiques et électriques. Pour
chacune des ouvertures elle a été démontrée ou bien mesurée indépendamment de la fréquence
de travail. Or, il est mentionné dans l’article de Cheng que la définition rigoureuse de la pola-
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risabilité d’une ouverture circulaire fait intervenir la fréquence [153] . Il donne dans son article
une formulation de la polarisabilité en fonction des dimensions de l’ouverture et de la longueur
d’onde. C’est aussi ce qu’explique David. A. Hill dans son ouvrage [57] : pour les ouvertures de
petites dimensions électriques, le coefficient de transmission de l’ouverture est proportionnel à
la fréquence. Cependant, cette dépendance fréquentielle n’a été démontrée que dans le cas d’une
ouverture circulaire, et bien que la forme de l’ouverture soit très simple, la démonstration n’en est
pas moins fastidieuse. Ainsi, dans l’objectif d’améliorer le nouveau modèle, une des possibilités
serait, pour chaque ouverture, de re-démontrer les polarisabilités qui la définissent en fonction
de la fréquence (ou bien de la longueur d’onde).

Dans le cas de l’ouverture de forme dumbbell, le nouveau modèle n’est pas très performant
du fait de la géométrie même de cette ouverture. Elle est constituée en partie d’une fente mince.
Ce type de fente se comporte à certaines longueurs d’ondes comme une antenne et peut résonner
(lorsque sa longueur atteintλ/2). Sa modélisation nécessite donc d’introduire dans le modèle cir-
cuit ce comportement particulier. C’est ce que propose Solin dans un article publié en 2012 [134]
où il introduit dans son analyse entièrement mathématique la modélisation de fentes minces,
dites électriquement larges. Il s’appuie sur les travaux de Cohn [26] qui remplace les expressions
statiques des polarisabilités par leurs expressions dyadiques proportionnelles à la fréquence de
travail et la fréquence de résonance de l’ouverture. Dans notre cas, l’ouverture n’est pas seule-
ment composée d’une fente mince mais aussi de cercles à ses extrémités. Ainsi pour connaitre
ses fréquences de résonances il faudrait les mesurer, ou bien les déterminer par simulation nu-
mérique full-wave.

Il existe d’autres formes d’ouvertures dont on connait les polarisabilités, qu’elles soient ana-
lytiques, approchées ou bien mesurées. C’est le cas des ouvertures de types trappes, nommées
en anglais « hatch », et des trappes fermées par des joints. Une méthode a aussi été développée
pour calculer les polarisabilités des ouvertures dites chargées, où l’orifice créé par l’ouverture est
remplacé par une fine plaque composite. Elles limitent ainsi la pénétration du champ électro-
magnétique dans la cavité et de ce fait, les éventuels couplages qui peuvent apparaitre avec les
éléments qu’elle contient. Nous avons mentionné en introduction les travaux de Casey [18] qui
a étendu les travaux de Bethe aux ouvertures chargées. La polarisabilité magnétique d’une ou-
verture chargée s’exprime en fonction de la polarisabilité magnétique de la même ouverture non
chargée. La charge portée par l’ouverture est introduite par une inductance équivalente dans le
circuit équivalent. On retrouve dans le livre de Lee [77] la liste des ouvertures pour lesquelles la
polarisabilité a été soit démontrée soit mesurée.

5.5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons proposé une nouvelle formulation permettant de modéliser des
ouvertures de formes complexes. Pour cela on modifie la partie du circuit qui représente l’ou-

[153] Wen-Hao Cheng et al. « Frequency dependence of the polarizability and susceptibility of a circular hole in a
thick conducting wall ».

[57] Hill, D. A. Electromagnetic fields in cavities.
[134] Solin, J. R. « Formula for the Field Excited in a Rectangular Cavity With an Electrically Large Aperture ».
[26] Cohn, S. « Microwave Coupling by Large Apertures ».
[18] Casey, K. « Low-Frequency Electromagnetic Penetration of Loaded Apertures ».
[77] Lee, K. S. EMP Interaction.
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verture. Celle-ci est modélisée par une ligne de transmission court-circuitée. Nous nous sommes
appuyés sur les travaux de Stoneback qui s’appuie lui-même sur les travaux de Bethe. Ce dernier
a montré que le rayonnement d’une ouverture pouvait être assimilé à celui de trois dipôles, un
dipôle électrique et deux dipôles magnétiques correspondant chacun à une des directions trans-
verses du plan contenant l’ouverture. il introduit un coefficient nommé polarisabilité permettant
de lier le moment dipolaire de chaque dipôle au champ électromagnétique au niveau de l’ouver-
ture si celle-ci était fermée par une plaque conductrice. Stoneback développe dans son article
[141] une méthode permettant d’exprimer l’impédance équivalente de chaque dipôle en fonc-
tion de sa polarisabilité. Cette formulation circuit nous a permis de modifier le modèle d’origine
et d’introduire ces impédances comme l’impédance caractéristique de la ligne de transmission
qui modélise l’ouverture. De cette manière, l’ouverture est décrite non seulement par son com-
portement électrique mais aussi par sa forme réelle.

Le modèle a été validé en comparant les résultats qu’il fournit aux résultats obtenus par le
logiciel CST mais aussi aux prédictions du modèle avec pertes développé au chapitre précédent.
Cette comparaison est seulement réalisée dans le cas d’une ouverture circulaire puisque c’est le
seul type d’ouverture que les modèles ont en commun. Nous nous sommes également intéressés
aux ouvertures de forme elliptique, rounded, dumbbell et cross. Les résultats obtenus sont, ex-
cepté pour l’ouverture dumbbell, relativement fidèles aux estimations données par CST, malgré
quelques différences en amplitude probablement dues au fait que l’on ne tient pas compte de
la dépendance fréquentielle de la polarisabilité. La modélisation de l’ouverture dumbbell n’est
cependant pas fidèle à son comportement réel. En effet, elle est composée d’une partie assimi-
lable à une fente mince, que le modèle n’es pas capable de modéliser. Dans toutes les autres
configurations étudiées, le nouveau modèle présente des capacités encourageantes. On rappelle
que l’objectif de cette amélioration était de constituer une nouvelle approche afin de prendre en
compte différentes formes d’ouvertures. Cette étude constitue alors une étape significative pour
la modélisation de cavité réalistes, qui comme toute approche peut être améliorée.

Le modèle montre un certain nombre d’avantages, comme le fait d’être le seul a pouvoir mo-
déliser ce type de cas à notre connaissance. À cet avantage on ajoute ceux que nous avions déjà
constatés dans les chapitres précédents, la simulation via le modèle circuit est très rapide et per-
met d’obtenir un résultat satisfaisant en quelques secondes à peine, voire moins dans certains
cas. La précision du modèle varie en fonction du type d’ouverture, mais le modèle montre tout
de même un degré de précision particulièrement élevé dans certains cas, comme pour des cavités
munies d’ouvertures elliptiques ou cross par exemple. Ces différents avantages font du nouveau
modèle une technique qui peut être facilement introduite dans une étude paramétrique. Afin de
tester les performances de cette approche et des approches développées dans ces travaux, on
propose dans le dernier chapitre quelques applications.

[141] Stoneback, R. A. « The Dipole Impedance of an Aperture ».
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Les travaux présentés dans ce manuscrit ont porté sur le développement d’une méthode ana-
lytique de type circuit basée sur la théorie des lignes de transmission, pour analyser et estimer les
interactions électromagnétiques dans un dispositif de protection résonant, sur une large bande
de fréquence. Il s’agit, en particulier, de déterminer par une approche analytique l’efficacité de
blindage (SE) d’une cavité électromagnétique munie d’une (ou plusieurs) ouverture(s) sur sa pa-
roi frontale, pour des besoins de connexions ou d’aération, agressée par une onde plane d’inci-
dence normale. La problématique de ces travaux concerne donc le calcul de cette efficacité de
blindage, afin de de quantifier les performances du système de protection. Les logiciels commer-
ciaux basés sur des approches numériques full-wave constituent un outil précis pour la prédic-
tion du SE de cavités électromagnétiques. Cependant, dans de nombreuses situations (ouver-
tures de petites dimensions, plaques métalliques de faible épaisseur), les contraintes de maillage
de la plupart des outils de modélisation ne permettent pas de parvenir à une solution satisfai-
sante en un temps raisonnable. Il devient alors nécessaire de développer des approches spéci-
fiques réduisant les coûts de calcul tout en conservant une certaine précision du résultat. C’est la
raison pour laquelle, ce travail a été consacré au développement de modèles analytiques simples.
Le principal avantage recherché est la rapidité du calcul. À cette propriété, nous pouvons ajouter
la simplicité de la méthode, sur une bande de fréquence de travail aussi large que possible. De
plus, les modèles fournissent, compte tenu des approximations faites pour les formuler, des ré-
sultats relativement satisfaisants pour un large choix de cas d’étude.

Compte tenu des caractéristiques des cavités électromagnétiques, et notamment des réso-
nances qu’elles engendrent, ainsi que de leur similarité avec les guides d’ondes fermés et par
conséquent avec les lignes de transmission, le choix d’une approche circuit s’est révélé le plus
approprié. Les approches circuit permettent de simplifier grandement le problème de couplage.
Elles sont non seulement intuitives et rapides mais aussi précises si le problème est décrit et
modélisé correctement. Dans un premier temps, les principes théoriques des approches circuits
ont été énoncés en mettant en évidence les analogies entre les cavités électromagnétiques, les
guides d’ondes fermés et les lignes de transmission. De cette analogie est né un modèle circuit,
le modèle de Robinson [122] , où la cavité, assimilable à un guide d’onde fermé, est représentée
par une ligne de transmission court-circuitée à une de ses extrémité et excitée par un générateur

[122] Robinson, M. P. et al. « Analytical formulation for the SE of enclosures with apertures ».
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de tension à l’autre extrémité. L’ouverture est modélisée par une impédance équivalente tradui-
sant son comportement sur une plaque de dimensions finies. Beaucoup d’auteurs se sont effor-
cés d’améliorer la proposition de Robinson, mais la plus performante est celle de Ming Chu Yin
[155] , qui constitue la base de nos travaux de thèse. Il propose une approche où chaque mode
de propagation est décrit par un circuit simple. Ils sont ensuite reliés mathématiquement pour
déduire l’efficacité de blindage de l’enceinte en tenant compte des modes supérieurs de propa-
gation. Il apporte également quelques précisions à la modélisation de l’ouverture. Cependant, sa
formulation repose sur une approche entièrement mathématique négligeant de ce fait certains
aspects physiques du problème initial. Nous avons donc développé, dans un second temps, plu-
sieurs améliorations de sa formulation dans l’optique de rendre le modèle plus réaliste et de cou-
vrir un spectre plus large. La modélisation rigoureuse de ce type de problème de couplage peut
s’avérer fastidieuse à cause des contraintes physiques et géométriques de la structure. Parmi ces
contraintes, on peut citer par exemple, la diffusion du champ dans les matériaux, la géométrie de
l’ouverture ou encore la prise en compte d’équipements victimes protégés par la cavité électro-
magnétique.

La première amélioration concerne la prédiction du champ électromagnétique à l’intérieur
de l’enceinte, décrit jusqu’ici par Yin comme une tension mathématique sans signification phy-
sique. Cette analyse a mis en évidence le besoin de reformuler le modèle, puisque la formula-
tion d’origine ne donne aucune information sur le réel champ qui s’établit dans la cavité. Ainsi,
toute étude de couplage avec un équipement placé dans l’enceinte était impossible. Cette re-
formulation a donc permis d’accéder directement au champ électromagnétique en tout point
d’observation de la cavité électromagnétique tout en améliorant la modélisation de la source de
perturbation.

Puisque les approches circuit, et en particulier les approches ILCM, découlent de la théorie
des lignes de transmissions, la seconde amélioration est consacrée à la prédiction du couplage
entre l’onde incidente et une ligne de transmission victime placée dans la cavité [115] [116] .
Ceci a été possible grâce à la reformulation décrite en amont. Une étude expérimentale a permis
d’identifier certaines limitations du modèle comme l’importance des pertes électriques dans les
conducteurs. Ce paramètre, jusque là négligé, a été introduit dans l’approche circuit par la notion
de conductivité électrique équivalente [114] [113] . Celle-ci permet de représenter à travers une
seule grandeur les pertes par diffusion dans les matériaux mais aussi les pertes câbles ou encore
les pertes au niveau des joints d’étanchéité. Ces études ont mis l’accent sur la sensibilité géomé-
trique de ce type de problème, due en grande partie aux résonances du caisson [112] . En effet,
les deux méthodes combinées, à savoir le modèle de couplage et le modèle avec pertes, ont été
confrontés à des résultats issus de mesures. Nous avons pu constater l’influence des dimensions
physiques de la cavité sur la réponse du système, mais aussi l’impact des ouvertures sur la dis-
tribution du champ électromagnétique dans l’enceinte et par conséquent sur le courant induit à

[155] Yin, M. C. et al. « An Improved Circuit Model for the Prediction of the Shielding Effectiveness and Resonances
of an Enclosure With Apertures ».

[115] Rabat, A. et al. « Analytical Models for EM Coupling of an Open Metallic Shield Containing a Loaded Wire ».
[116] Rabat, A. et al. « Modèles analytiques pour l’évaluation du couplage entre une onde plane et une ligne de trans-

mission dans une cavité munie d’ouvertures ».
[114] Rabat, A. et al. « Analytical Formulation for Shielding Effectiveness of a Lossy Enclosure Containing Apertures ».
[113] Rabat, A. et al. « Analytical formulation for shielding effectiveness calculation of a lossy enclosure containing

holes ».
[112] Rabat, A. et al. « Modèle analytique du couplage d’une onde plane sur une ligne dans un caisson de blindage -

Comparaison numérique et expérimentale ».
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l’extrémité de la ligne victime. La souplesse de la méthode face au nombre de configurations pos-
sibles a été mise en avant par la modélisation de deux cas complexes et réalistes, pour lesquels
nous avons obtenu des résultats très encourageants.

La plupart des approches analytiques connues sont valables seulement pour des configura-
tions d’ouvertures canoniques. Ceci nous a conduit à étendre les aptitudes de la technique à la
modélisation d’ouvertures de formes complexes [117] . Nous avons abordé en ce sens, la diffrac-
tion du champ électromagnétique par la théorie des petites ouvertures de Bethe. L’ouverture est
alors géométriquement décrite par sa polarisabilité. Selon la forme de l’ouverture, celle-ci est
connue sous différentes formulations, soit analytiques, soit par approximations polynomiales ou
bien par des données de mesures. Toutes ces études permettent la modélisation de nombreuses
configurations d’enceintes perforées. Les résultats ont été validés, pour chacune des améliora-
tions développées, numériquement et lorsque cela a été possible, expérimentalement. Le modèle
a prouvé, dans de nombreuses situations, tout son potentiel, tant au niveau de la simplicité de
la formulation qu’au niveau de la souplesse de la méthode mais aussi en terme de précision des
résultats et en terme de durée de calcul, qui reste aujourd’hui une des plus faibles.

Limitations et perspectives

Dans certaines situations, nous avons obtenu des écarts d’amplitudes, voir des écarts en fré-
quences, entre le modèle analytique et les références numériques et expérimentales. De ces ana-
lyses, on déduit quelques limitations liées à la formulation du modèle qui pourraient donner lieu
à des perspectives intéressantes.

Quelle que soit l’amélioration proposée, le modèle ne tient pas compte du couplage qui existe
entre les ouvertures, ce qui entraine quelques erreurs, notamment en amplitude, lorsque celles
ci sont nombreuses et rapprochées. Certains auteurs ont initié des recherches dans l’optique de
corriger la prise en compte de cet aspect, comme Parisa Dehkhoda [39] . Cependant sa tech-
nique, n’est valable que dans le cas d’ouvertures identiques espacées linéairement. Une perspec-
tive intéressante serait alors d’ajouter à la modélisation la prise en compte du couplage entre
les ouvertures quelque soit leur forme et leur taille. Par ailleurs, concernant la taille de l’ouver-
ture, le modèle est essentiellement limité aux ouvertures de petites dimensions. En effet, lorsque
les dimensions de l’ouverture se rapprochent d’une configuration de type fente mince, la vali-
dité du modèle décroit. Seule l’approche de Konefal, via la prise en compte de l’impédance de
rayonnement de la fente, valorise ce type de configuration, mais, au détriment de la rapidité de
la simulation. Il est nécessaire de faire appel à un solveur pour calculer cette impédance, ce qui
peut s’avérer problématique pour l’application d’analyses statistiques prédictives qui requièrent
bien souvent un grand nombre de configurations avant de converger. Une autre perspective in-
téressante serait de déterminer analytiquement l’impédance de rayonnement de la fente.

Deux autres restrictions concernent tous les modèles développés dans ce travail, à savoir,
l’incidence de l’onde plane, et de façon plus générale, la source de perturbation, ainsi que l’es-

[117] Rabat, A. et al. « Novel Analytical Formulation for Shielding Effectiveness Calculation of Lossy Enclosures
Containing Elliptical Apertures ».

[39] Dehkhoda, P. et al. « Fast calculation of the shielding effectiveness for a rectangular enclosure of finite wall thi-
ckness and with numerous small apertures ».
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timation de la composante transverse du champ électrique suivant l’axe x. La source de per-
turbation est dans tous les cas représentée par une onde plane d’incidence normale polarisée
verticalement, à savoir suivant l’axe y . Cette incidence bien particulière représente le pire cas
d’agression rayonnée que peut subir le boitier de blindage. Une importante partie de l’onde in-
cidente pénètre à l’intérieur de l’enceinte par l’ouverture. Cependant, bien que les ondes planes
soient bien souvent utilisées en simulation pour représenter le rayonnement en champ lointain
de sources réalistes comme des antennes dipolaires, elles ne sont pas représentatives de tous
les environnements électromagnétiques auxquels peuvent être confrontés les caissons de blin-
dage. Premièrement, une amélioration significative des modèles pourrait viser à tenir compte
des angles d’incidences de l’onde plane, comme l’angle d’élévation ou bien l’azimut. En ce qui
concerne la polarisation de l’onde, il existe un moyen relativement simple d’obtenir un résul-
tat. Prenons l’exemple d’une cavité munie d’une ouverture rectangulaire agressée par une onde
polarisée obliquement. On relève, pour la composante verticale de l’onde plane, l’efficacité de
blindage de l’enceinte par l’un des modèles circuits. On pivote la cavité de 90 degrés, et on relève,
pour une incidence verticale dont l’amplitude équivaut à la composante horizontale, l’efficacité
de blindage de l’enceinte. Puisque la polarisation de l’onde incidente est le résultat de la somme
des composantes dans le plan transverse, il suffit de sommer les efficacités de blindage calculées
pour obtenir une solution. Deuxièmement, nous avons pu observer que la composante suivant x
du champ électrique était parfois mal estimée par les modèles. Cependant, en raison de la polari-
sation de l’onde incidente et malgré la diffraction de l’onde par l’ouverture, son influence sur l’ef-
ficacité de blindage est souvent négligeable, ce qui explique la cohérence des résultats obtenus.
Cette restriction pourrait néanmoins faire l’objet d’une étude complémentaire afin d’améliorer
les performances globales des approches circuits.

Le modèle de couplage présente aussi quelques restrictions. La limitation du modèle à la pré-
diction des composantes Ey et Ez (puisque Ex est parfois mal estimé), impose la position de la
ligne de transmission victime dans la cavité électromagnétique. Il est néanmoins possible de pré-
dire le comportement de la ligne si elle est excitée par la composante Ex seulement dans le cas
où ce sont les brins verticaux qui sont touchés. D’autre part, on néglige dans notre formulation
le re-rayonnement de la ligne dans l’espace de la cavité. De ce fait, elle n’a aucune influence sur
la distribution des champs électromagnétiques à l’intérieur de l’enceinte. Le couplage est alors
modélisé en deux temps, le premier permet d’estimer le champ électrique au niveau de la ligne
lorsque celle-ci est absente, puis ce même champ est réinjecté dans une méthode de couplage
champ-fil comme source de perturbation rayonnée. L’avantage de connaître analytiquement le
champ électrique en tout point de la cavité électromagnétique a permis de modéliser le système
complet de manière analytique. Le champ étant non uniforme dans l’espace de la cavité, cette
approche possède l’avantage de pouvoir décrire le couplage entre la ligne et l’agression externe
de façon continue et non discrète. Néanmoins, dans cette approche le système n’est pas mo-
délisé dans son intégralité, mais comme la combinaison de deux sous-systèmes complètement
indépendants. Ceci constitue une des limitations de la méthode de couplage développée.

Une perspective intéressante serait de déterminer analytiquement l’impact de la ligne de
transmission, voire d’une plaque métallique, sur la distribution des champs électromagnétiques
dans la cavité. Ceci nécessite de redémontrer les relations analytiques qui décrivent le comporte-
ment de l’enceinte. Du fait des caractéristiques de l’enceinte, en particulier les résonances, mo-
déliser une telle structure nécessiterait d’un point de vue théorique, de développer une approche
sensiblement différente. Malgré les difficultés potentielles, une étude comme celle-ci pourrait
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grandement améliorer les performances de conception de boîtiers de blindage puisqu’en pra-
tique, ils sont conçus pour la protection d’équipements électroniques. Finalement, cette pers-
pective découle des hypothèses et des analogies sur lesquelles reposent le modèle en lui-même, à
savoir que le problème électromagnétique pourrait être simplifié d’une manière différente pour
être totalement représentatif de la réalité. Une alternative à cette solution serait de déterminer
numériquement les modes de résonances d’une cavité contenant par exemple un équipement
électronique dont la présence modifierait le comportement de l’enceinte. La modélisation impli-
querait néanmoins un certains nombre de modifications au niveau du modèle puisque le pas-
sage de l’onde plane dans l’ouverture jusque dans l’enceinte est en partie décrite par la forme de
l’onde à l’intérieur de la cavité, ce qui, sans une description analytique est difficile à reproduire.
Une autre alternative à cette solution serait d’intégrer dans l’approche circuit des fenêtres capa-
citives et inductives, permettant de modéliser des plaques métalliques à l’intérieur de l’enceinte.
Ces plaques seraient alors parallèles à la paroi transverse. En insérant plusieurs de ces fenêtres,
il serait possible de modéliser une enceinte contenant plusieurs plaques métalliques pouvant re-
présenter des circuits imprimés type PCB. La méthode des fenêtres (ou windows en anglais) est
disponible dans l’article de Hao [54] . La configuration recherchée est illustrée figure 5.11(a). On
pourrait alors représenter ce problème par les configurations données figures 5.11(b) et 5.11(c).
Bien sur l’orientation des plaques métalliques est différente de la configuration recherchée mais
cette approche pourrait constituer une première modélisation d’enceintes de blindage conte-
nant des cartes électroniques assimilées à des plaques métalliques. Seulement, l’élément placé à
l’intérieur de l’enceinte ne doit pas avoir d’impact sur le comportement modale de la cavité sinon
il faudrait en tenir compte.

(a) Configuration recherchée (b) Fenêtre capacitive (c) Fenêtre inductive

FIGURE 5.11 – Illustration des techniques de modélisation de cavités électromagnétiques
contenant des plaques métalliques.

Dans cette approche le comportement du gap laissé par une fenêtre dans le guide peut être
remplacé par des éléments passifs équivalents comme une capacité (cas au centre) ou une in-
ductance (cas à droite) en fonction de son orientation. Les impédances équivalentes au compor-
tement de ces fenêtres sont donnée par Hao, selon les relations,

Zc =−j
λg Zg

4b ln
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csc

πdc
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) Zi = j
aZg
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(
πdi

2b

) (5.37)

où dc et di sont les dimensions du gap laissé respectivement par les fenêtres capacitives et in-
ductives. Ces fenêtres sont généralement centrées, on ne peut donc pas modéliser une fenêtre

[54] Hao, J. et al. « Analysis of shielding effectiveness of enclosures with apertures and inner windows with TLM ».
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dont un des coté est plus large que l’autre dans la formulation ci dessus puisqu’elle ne tient pas
compte de la largeur des pièces métalliques mais seulement de la taille du gap et la largeur (ou
longueur) de la section transverse. Cependant, il existe surement dans la littérature des formu-
lations permettant de décentrer la fenêtre. Par ailleurs, ces configurations pourraient aussi bien
être le point de départ de la modélisation de cavités en cascades, bien que la longueur de l’ouver-
ture s’étend de toute façon sur la longueur de la cavité (à savoir la dimension suivant l’axe x).

Néanmoins, bien que nos modèles considèrent des boîtiers généralement vides, ils consti-
tuent une aide précieuse à la prédiction du comportement de ces boîtiers et pourrait permettre
par exemple de déterminer une zone de la cavité dans laquelle l’efficacité de blindage est maxi-
male pour y placer l’appareil électronique à protéger.

Un autre axe de recherche concerne la forme des ouvertures. Notre dernier modèle inclut
dans sa formulation les polarisabilités électriques et magnétiques des ouvertures. Cette tech-
nique permet non seulement la prise en compte de la géométrie exacte de celles-ci mais aussi
de ses propriétés diffractantes. Néanmoins, les résultats d’efficacité de blindage ont montré que
suivant les géométries, ce paramètre, et en particulier la dépendance fréquentielle de ce para-
mètre, exerce une influence importante sur la réponse du système. C’est une des raisons pour la-
quelle les résultats présentent des différences avec les résultats issus de simulations numériques
full-wave. Une perspective intéressante serait d’introduire dans la formulation, les variations fré-
quentielles de la polarisabilité.

D’autre part, puisque nos modèles analytiques présentent des avantages indéniables, comme
la souplesse de l’approche, ou encore sa rapidité, une perspective interessante concerne l’appli-
cation de méthodes visant à exploiter ces propriétés. On pense notamment aux méthodes sta-
tistiques probabilistes qui requièrent des modèles fiables et rapides. Parmi ces méthodes on re-
trouve la méthode Monte Carlo, la méthode de collocation stochastique [13] , ou encore la mé-
thode de stratification contrôlée [76] . L’utilisation d’un modèle rapide permet de sélectionner
les configurations les plus représentatives en fonction du besoin de l’analyse, pour ensuite ne
simuler numériquement que quelques configurations. Le plus souvent, il s’agit des configura-
tions les plus critiques, pour lesquelles le blindage est le moins performant. Nos modèles sont
parfaitement adaptés à ce type d’application. Bien sur, comme il s’agit de modèles, et donc d’ap-
proximations, les résultats qu’ils fournissent ne sont pas exactement équivalents à ceux fournis
par une méthode numérique full-wave par exemple, mais ils permettent de prédire les variations
générales de la réponse du système. Leur formulation relativement simple, permet d’obtenir un
intervalle dans lequel l’amplitude de l’observable de sortie est comprise ainsi que ses variations
fréquentielles, lorsque l’enceinte est soumise à des contraintes spécifiques que le concepteur
CEM ne peut pas toujours contrôler, comme l’usure des matériaux, ou encore la variabilité des
pièces de séries. D’autre part, du fait encore une fois de leurs propriétés attractives, les modèles
amélytiques pourraient être utiles à des études d’optimisation, comme par exemple l’optimisa-
tion du placement de l’ouverture sur la paroi frontale de l’enceinte.

Les approches analytiques de type circuit développées dans ce manuscrit constituent une
étape nécessaire pour la modélisation complète et réaliste de boîtiers de blindage. Certaines li-

[13] Bonnet, P. et al. « Numerical simulation of a Reverberation Chamber with a stochastic collocation method ».
[76] Larbi, M. et al. « The Adaptive Controlled Stratification Method Applied to the Determination of Extreme Inter-

ference Levels in EMC Modeling With Uncertain Input Variables ».
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mitations ont été levées et pourront permettre aux concepteurs CEM de compléter les études de
blindage afin d’optimiser les résultats de simulation et d’orienter les mesures vers des configura-
tions optimales.
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ANNEXE A
Décomposition des champs électromagnétiques en un système

d’équations reliant les champs transverses et un système
d’équations reliant les champs longitudinaux pour les modes TE

et TM.

Il existe entre les guides d’ondes et les lignes de transmission des similarités qu’il est pos-
sible de démontrer mathématiquement. Il suffit, à partir des équations de Maxwell, de séparer
les composantes transverses et longitudinales des champs électriques et magnétiques à l’inté-
rieur du guide afin d’établir les équations différentielles liants ces deux types de composantes.

La première étape consiste à établir les équations de Maxwell transverses et longitudinales gé-
nérales, traduisant les parties transverses et longitudinales des équations de Maxwell en quatre
équations différentielles. Ensuite, nous pourrons nous intéresser plus spécifiquement aux modes
de propagation TE et TM dans le guide, afin d’établir pour ces deux types de modes les rela-
tions différentielles liant les composantes transverses et longitudinales des champs électroma-
gnétiques.

A.1 Equations de Maxwell transverses et longitudinales générales

Le champ électromagnétique est composé du champ électrique, noté E et du champ magné-
tique, noté H. Dans un guide d’onde les composantes du champ électromagnétique sont orien-
tées soit selon l’axe de guidage, ici z, soit transverses à l’axe de guidage. Séparons les champs en
composantes longitudinales et transverses à cet axe z. La contribution longitudinale sera indi-
cée z alors que la contribution transverse sera indicée t . Les solutions des équations de Maxwell
sont, dans ce cas, du type ondes guidées. D’autre part, la structure du guide est uniforme dans
la direction de propagation z. Ces hypothèses nous permettent d’isoler la variation spatiale des
champ dans la direction z. De ce fait, les champs électrique et magnétiques s’écrivent,

E(x, y, z) = Et(x, y, z)+Ez (x, y, z)uz (A.1a)

H(x, y, z) = Ht(x, y, z)+Hz (x, y, z)uz (A.1b)

où ux est le vecteur unitaire le long de la direction de propagation. Dans la suite, pour ne pas
alourdir les notations nous choisissons d’écrire simplement E = Et +Ez uz pour le champ élec-
trique, et de la même façon H = Ht +Hz uzpour le champ magnétique.

Rappelons les expressions locales des équations Maxwell en fonction de E et H (en tout point
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de l’espace r = (x, y, z) et à la pulsationω), dans la jauge de Lorenz et dans le domaine fréquentiel,

∇∇∇·E(r,ω) = ρ

ε
(A.2a)

∇∇∇·H(r,ω) = 0 (A.2b)

∇∇∇×××H(r,ω) = jωεE(r,ω)+ J (A.2c)

∇∇∇×××E(r,ω) =−jωµH(r,ω) (A.2d)

Le guide d’onde contient de l’air, assimilable au vide. De ce fait, la densité volumique de cou-
rant électrique J et la densité volumique de charges électriques ρ sont nulles. L’opérateur ∇∇∇ peut
aussi se décomposer en une partie transverse, d’indice t, et une partie longitudinale,

∇∇∇=∇∇∇t +uz
∂

∂z
(A.3)

On rappelle que la partie transverse ∇∇∇t s’écrit en coordonnées cartésiennes,

∇∇∇t = ux
∂

∂x
+uy

∂

∂y
(A.4)

On applique la relation (A.3) aux équations de Maxwell-Gauss et Maxwell-Thomson, tradui-
sant la divergence des champs électrique et magnétique, données par (A.2a) et (A.2b),

∇∇∇t ·Et + ∂Ez

∂z
= 0 (A.5a)

∇∇∇t ·Ht + ∂Hz

∂z
= 0 (A.5b)

On applique la relation (A.3) aux équations de Maxwell-Ampère et Maxwell-Faraday, tradui-
sant le rotationnel des champs électrique et magnétique, données par (A.2c) et (A.2d),

(
∇∇∇t +uz

∂

∂z

)
× (Ht +Hz uz) = jωεEt − jωεuzEz (A.6a)(

∇∇∇t +uz
∂

∂z

)
× (Et +Ez uz) =−jωµHt − jωµuzHz (A.6b)

La multiplication vectorielle étant distributive par rapport à l’addition vectorielle, on obtient,

∇∇∇t×Ht +uz× ∂

∂z
×Ht +∇∇∇t×uzHz +uz

∂

∂z
×uzHz = jωεEt + jωεuzEz (A.7a)

∇∇∇t×Et +uz× ∂

∂z
×Et +∇∇∇t×uzEz +uz

∂

∂z
×uzEz =−jωµHt − jωµuzHz (A.7b)

Le terme de gauche comporte quatre termes. Le premier est purement longitudinal, les deux
suivants sont transverses et le dernier est identiquement nul puisque le produit de deux vecteur
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colinéaire est nul. Les relations (A.7a) et (A.7b) peuvent alors s’écrire,

∇∇∇t×Ht +uz

(
∂Ht

∂z
+∇∇∇t Hz

)
= jωεEt + jωεuzEz (A.8a)

∇∇∇t×Et +uz

(
∂Et

∂z
+∇∇∇t Ez

)
=−jωµHt − jωµuzHz (A.8b)

Ces deux relations possèdent chacune une partie transverse et une partie longitudinale. L’iden-
tification de ces dernières, à savoir les parties longitudinales, donne respectivement,

∇∇∇t×Ht = jωεuzEz (A.9a)

∇∇∇t×Et =− jωµuzHz (A.9b)

Dans le manuscrit ces relations longitudinales sont fournies en fonction de η et de ζ. On rap-
pelle que ωε = kζ, où k = ω/c désigne le nombre d’onde, c représente la vitesse de propagation
de l’onde électromagnétique dans le milieu, ζ = √

ε/µ représente l’inductance du milieu (ε et µ
désignent respectivement la permittivité électrique et la perméabilité magnétique du milieu). On
rappelle aussi que ωµ = kη, où η = 1/ζ = √

µ/ε désigne l’impédance du milieu. Compte tenu de
ces égalités, les équations de Maxwell longitudinales peuvent être réécrites sous la forme,

∇∇∇t×Ht = jkζuzEz (A.10a)

∇∇∇t×Et =− j kηuzHz (A.10b)

L’identification des parties transverses des relations (A.8a) et (A.8b) conduit aux relations,

uz×
(
∂Ht

∂z
+∇∇∇t .Hz

)
= jωεEt (A.11a)

uz×
(
∂Et

∂z
+∇∇∇t .Ez

)
=−jωµHt (A.11b)

Les équations de Maxwell transverses sont obtenues en multipliant vectoriellement les rela-
tions ci-dessus par uz.

Rappel sur les produits vectoriels : Le produit de trois vecteur u, v, w, aussi appelé double pro-
duit vectoriel peut s’écrire comme la somme de produits scalaires, tel que,

u×(v×w) = (u.w).v− (u.v).w (A.12)

Prenons l’exemple de la relation (A.11b). Les vecteurs u et v correspondent à uz alors que w
correspond aux composantes transverses du champ magnétique Ht. On a donc,

uz×(uz×Ht) = (uz.Ht).uz︸ ︷︷ ︸
= 0 puisque Ht et uzsontor thog onaux

−
=uz

2=||uz||=1︷ ︸︸ ︷
(uz.uz) . Ht =−Ht (A.13)

En appliquant la formule du double produit vectoriel aux relations (A.11a) et (A.11b), on ob-
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tient les deux équations différentielles transverses de Maxwell,

∇∇∇t .Hz − ∂Ht

∂z
= jωεuz×Et (A.14a)

∇∇∇t .Ez − ∂Et

∂z
=−jωµuz×Ht (A.14b)

Les équations transverses de Maxwell peuvent aussi s’écrire, comme les équations longitu-
dinales, en fonction du nombre d’onde et de l’impédance et l’admittance du milieu,

∇∇∇t .Hz − ∂Ht

∂z
= jkζuz×Et (A.15a)

∇∇∇t .Ez − ∂Et

∂z
=−jkηuz×Ht (A.15b)

A.2 Relations liant les composantes transverses pour les modes TE

Pour qu’un mode TE (transverse électrique) puisse se propager dans un guide d’onde, il faut
que la composante longitudinale du champ électrique soit nulle. La seconde équation transverse
de Maxwell (A.14b) nous donne directement accès à la première relation liant les composantes
transverses des champs électromagnétiques pour les modes TE puisque Ez = 0,

∂Et

∂z
= jωµuz×Ht (A.16)

La seconde relation est plus difficile à démontrer. D’abord, il faut trouver une équation dif-
férentielle faisant intervenir seulement la composante longitudinale du champ magnétique Hz .
Pour cela, on prends la divergence transverse de la relation (A.14a), ce qui reviens à lui appliquer
le gradient transverse ∇∇∇t , puis on utilise équation de Maxwell longitudinale (A.9b) pour faire ap-
paraitre Hz dans le terme de droite.

∇∇∇2
t .Hz − ∂

∂z
∇∇∇t .Ht = jωε∇∇∇t .(uz×Et) (A.17)

= jωεuz.∇∇∇t×Et) (A.18)

= jωµ(jωεHz ) (A.19)

=−k2Hz (A.20)

Le second terme du membre de gauche est transformé à l’aide de l’équation de Maxwell-
Thomson, donnée par (A.5b) après séparation des composantes transverses des champs électro-
magnétiques. On obtient alors,

∇∇∇2
t .Hz − ∂2Hz

∂z2 +k2Hz = 0 (A.21)

Le premier terme de la relation obtenue contient une dérivation transverse alors que le se-
cond contient une dérivation longitudinale de Hz . Comme les autres variable, il est possible de
séparer les dépendances transverses et longitudinales du nombre d’onde k. Il s’exprime en fonc-
tion du nombre d’onde transverse kt et de la constante de propagation γmn , qui représente sa
dépendance longitudinale, tel que k2 = k2

t −γ2
mn . On peut alors séparer la relation (A.21) en deux
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équations différentielles, l’une transverse, l’autre longitudinale, comme suit,

∇∇∇2
t .Hz +k2

t Hz = 0 (A.22a)

∂2Hz

∂z2 −γ2
mn Hz = 0 (A.22b)

La première de ces relations, numérotée (A.37a) est l’équation d’onde transverse du mode TE
appliquée à la composante Hz , alors que la seconde relation (A.22b) est l’équation d’onde lon-
gitudinale du mode TE appliquée à Hz . On déduit de l’ensemble des relations précédentes, les
champs transverses du mode TE.

En prenant le gradient transverse ∇∇∇t de l’équation de Maxwell-Thomson (A.5b), on obtient,

∇∇∇2
t Ht =−∇∇∇t

∂Hz

∂z
(A.23)

On remplace dans la relation ci-dessus ∇∇∇2
t par −k2

t selon la relation (A.37a), qui s’applique non
seulement à Hz mais aussi aux composantes qui en dérivent, à savoir Ht et Et. Ceci nous permet
d’écrire ∇∇∇2

t Ht =−k2
t Ht. De ce fait, la relation précédente s’écrit,

∇∇∇2
t Ht =−∇∇∇t

∂Hz

∂z
=−k2

t Ht (A.24)

Et, par conséquent, les champs magnétiques transverses sont donnés pour les modes TE par,

Ht = 1

k2
t

∇∇∇t
∂Hz

∂z
(A.25)

Le champ électrique transverse en fonction de Hz est obtenu en introduisant l’expression
de Ht définie par (A.25) dans la seconde équation de Maxwell transverse donnée par (A.14b).
Sachant que la composante longitudinale du champ électrique st nulle pour les modes TE, on
obtient la relation suivante,

∂Et

∂z
=jωµuz×

(
1

k2
t

∇∇∇t
∂Hz

∂z

)
(A.26)

= jωµ

k2
t

uz×
(
∇∇∇t

∂Hz

∂z

)
(A.27)

Prenons alors la dérivée par rapport à z de la dernière relation,

∂2Et

∂z2 = jωµ

k2
t

uz×
(
∇∇∇t

∂2Hz

∂z2

)
(A.28)

Enfin on utilise l’équation d’onde longitudinale appliquée à Hz , qui comme mentionné plus
haut, s’applique également aux composantes qui en dérivent, ∂2Et/∂z2 = γ2

mn Et. De ce fait, les
composantes transverses du champ électrique s’écrivent en fonction de Hz , telles que,

Et = jωµ

k2
t

uz× (∇∇∇t Hz ) (A.29)
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On dérive la relation donnant Ht (A.25) par rapport à z, puis on remplace comme précédem-
ment la dérivation par la constante de propagation, d’après la relation (A.22b) (puisqu’elle s’ap-
plique aussi à Ht,

∂Ht

∂z
= 1

k2
t

∇∇∇t
∂2Hz

∂z2 (A.30)

=γ
2
mn

k2
t

∇∇∇t Hz (A.31)

Enfin, on multiplie vectoriellement l’équation donnant les composantes transverses du champ
électrique (A.29) par uz. En employant la formule du double produit vectoriel, on obtient,

uz×Et = jωµ

k2
t

uz×uz×∇∇∇t Hz (A.32)

uz×Et =− jωµ

k2
t

∇∇∇t Hz (A.33)

1

k2
t

∇∇∇t Hz =− 1

jωµ
uz×Et (A.34)

Par identification, on tire de la relation (A.31), la seconde relation liant les composantes
transverses des champs électromagnétiques pour les modes TE,

∂Ht

∂z
=−γ

2
mn

jωµ
uz×Et (A.35)

A.3 Relations liant les composantes transverses pour les modes TM

Les relations liant les composantes transverses pour les modes TM (transverse magnétique)
sont les duales de celles des modes TE. Les différentes étapes de la démonstration sont iden-
tiques. Nous présenterons donc seulement les principaux résultats.

La propagation des modes TM n’est possible que lorsque la composante longitudinale du
champ magnétique est nulle, Hz = 0. La première équation transverse de Maxwell (A.14a) nous
donne directement la première relation liant les composantes transverses des champs électro-
magnétiques pour les modes TM,

∂Ht

∂z
=−jωεuz×Et (A.36)

Les équations d’ondes transverses et longitudinales appliquées à Ez sont données par,

∇∇∇2
t .Ez +k2

t Ez = 0 (A.37a)

∂2Ez

∂z2 −γ2
mnEz = 0 (A.37b)
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Les champs électromagnétiques transverses s’écrivent, en fonction de Ez , comme suit,

Et = 1

k2
t

∇∇∇t
∂Ez

∂z
(A.38)

Ht =− jωε

k2
t

uz×∇∇∇t Ez (A.39)

Par conséquent, en suivant la même méthode qu’au paragraphe précédent, la seconde re-
lation liant les composantes transverses des champs électromagnétiques pour les modes TM
s’écrit,

∂Et

∂z
= γ2

mn

jωε
uz×Ht (A.40)
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ANNEXE B
Démonstration des générateurs de courant et tension

équivalents de Taylor

Les expressions générales des générateurs de tension et de courant équivalent totaux de Tay-
lor ont été démontrées au chapitre 3. Elles sont respectivement données par les relations (3.20)
et (3.30). On rappelle leurs expressions,

• Générateur de tension équivalent total de Taylor :

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

cos
(
β(yL − y)

)
E tot

y,mn(xL , y,d −h)dy

−
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , yL , z)dz + cos(βL)
∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y0, z)dz (B.1)

• Générateur de courant équivalent total de Taylor :

I taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

−j
sin

(
β(yL − y)

)
Zc

E tot
y,mn(xL , y,d −h)dy − j

sin(βL)

Zc

∫ d−h

d
E tot

z,mn(xL , y0, z)dz (B.2)

Ces relations sont données en fonction des composantes du champ électrique à l’emplace-
ment de la ligne de transmission victime. Ces expressions sont données par un modèle analy-
tique. Dans notre chapitre 3, les expressions sont données soit par le modèle de Konefal, soit par
la reformulation du modèle de Yin. Dans cette annexe, nous donnerons la démontration de ces
deux générateurs équivalent lorsque le champ électrique est donné par notre reformulation du
modèle de Yin. Rappelons dans ce cas les expressions des composantes du champ électrique à
l’emplacement de la ligne de transmission victime,

E tot
y,mn(xL , y,d −h) =− ∑

m,n
C TE

mn
mπ

a
V TE

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b

− ∑
m,n

C TM
mn

nπ

b
V TM

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b
(B.3)

E tot
z,mn(xL , y0, z) =− ∑

m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπy0

b
(B.4)

E tot
z,mn(xL , yL , z) =− ∑

m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπyL

b
(B.5)

Puisque ces composantes sont décrites par les modes TE et TM à l’intérieur du guide, il est
possible de la même façon de décomposer les expressions des générateurs équivalents de Taylor,
en remplaçant les composantes du champ électrique par leurs expressions dans les expressions
des générateurs de courant et tension équivalents totaux.
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Nous obtenons alors, pour le générateur de tension équivalent total,

V taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

cos
(
β(yL − y)

)×[ ∑
m,n

−C TE
mn

mπ

a
V TE

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b

]
dy

+
∫ yL

y0

cos
(
β(yL − y)

)×[ ∑
m,n

−C TM
mn

nπ

b
V TM

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b

]
dy

+
∫ d−h

d

∑
m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπyL

b
dz

− cos(βL)
∫ d−h

d

∑
m,n

k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπy0

b
dz (B.6)

Pour le générateur de courant équivalent total, nous obtenons,

I taylor
ES,mn(yL) =

∫ yL

y0

− j
sin

(
β(yL − y)

)
Zc

×
[ ∑

m,n
−C TE

mn
mπ

a
V TE

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b

]
dy

+
∫ yL

y0

− j
sin

(
β(yL − y)

)
Zc

×
[ ∑

m,n
−C TM

mn
nπ

b
V TM

eq (d −h)sin
mπxL

a
cos

nπy

b

]
dy

−j
sin(βL)

Zc

∫ d−h

d

∑
m,n

− k2
c

γmn
2 C TM

mn

dV TM
eq

dz
sin

mπxL

a
sin

nπy0

b
dz (B.7)

Nous avons mis en évidence dans ces expressions les trois intégrales qu’il faut déterminer.
Par souci de clarté, nous donnerons d’abord les solutions de ces intégrales qui seront ensuite
réintroduites dans les expressions ci-dessus. On nomme les intégrales à calculer comme suit,

I1 =
∫ yL

y0

cos
(
β(yL − y)

)×cos
nπy

b
dy (B.8a)

I2 =
∫ yL

y0

sin
(
β(yL − y)

)×cos
nπy

b
dy (B.8b)

I3 =
∫ d−h

d

dV TM
eq

dz
dz (B.8c)

Pour résoudre ces équations nous aurons besoin de développer les cosinus et les sinus grâce
aux formules d’Euler, qui sont définies telles que,

cos(x) = exp
(
jx

)+exp
(−jx

)
2

(B.9a) sin(x) = exp
(
jx

)−exp
(−jx

)
2j

(B.9b)



188 Annexes / Compléments et démonstrations

• Calcul de l’intégrale I3

Commençons par la troisième intégrale, qui est de toute évidence la plus simple à calculer
puisqu’il s’agit de l’intégrale d’une dérivée entière. Ces deux opérateurs étant complémentaires,
nous pouvons donc écrire,

I3 =V TM
eq (d −h)−V TM

eq (d) (B.10)

Rappelons l’expression de la tension équivalente en zP de la ligne de transmission équiva-
lente au guide d’onde,

Veq (z) = 1−exp
(−2jβmnd

)
exp

(
2jβmn z

)
1+ Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp
(−2jβmnd

) Zcmn

Zcmn +Z1
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

exp
(−jβmn z

)
(B.11)

On remplace dans l’expression précédente la variable z par le paramètre d correspondant à
la profondeur de l’enceinte électromagnétique, tel que,

V TM
eq (d) = 1−

=exp(0)=1︷ ︸︸ ︷
exp

(−2jβmnd
)

exp
(
2jβmnd

)
1+ Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp
(−2jβmnd

) Zcmn

Zcmn +Z1
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

exp
(−jβmnd

)
(B.12)

Puisque V TM
eq (d) = 0, la troisième intégrale est égale à I3 =V TM

eq (d −h). Ceci implique,

I3 =
1−exp

(−2jβmnd
)

exp
(
2jβmn(d −h)

)
1+ Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp
(−2jβmnd

) Zcmn

Zcmn +Z1
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

exp
(−jβmn(d −h)

)
(B.13)

On peut réécrire l’expression de I3, et la réduire comme suit,

I3 =

Zcmn

Zcmn +Z1
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

1+ Z1 −Zcmn

Z1 +Zcmn

exp
(−2jβmnd

) exp
(−jβmnd

)×2jsin
[
βmn(d −h)

]
(B.14)

=
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

Zcmn +Z1

Zcmn

exp
(
jβmnd

)+ Z1 −Zcmn

Zcmn

exp
(−jβmnd

) ×2jsin
[
βmn(d −h)

]
(B.15)

=
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

× sin
[
βmn(d −h)

]
1

2j

{(
1+ Z1

Zcmn

)
exp

(
jβmnd

)+(
Z1

Zcmn

−1

)
exp

(−jβmnd
)} (B.16)
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Puisque toutes les exponentielles sont au dénominateur, il suffit de les regrouper pour faire
apparaitre les relations d’Euler. On obtient alors,

I3 =
Vsource

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

sin
[
βmn(d −h)

]
1

2j

{[
exp

(
jβmnd

)−exp
(−jβmnd

)]+ Z1

Zcmn

[
exp

(
jβmnd

)+exp
(−jβmnd

)]} (B.17)

Grâce aux formules d’Euler rappelées plus haut, il est possible de réécrire l’expression de I3

en terme de cosinus et de sinus, tel que,

I3 =
Vsource ×

Z tot
ap

η0 +Z tot
ap

× sin
[
βmn(d −h)

]
sin

(
βmnd

)− j
Z1

Zcmn

cos
(
βmnd

) (B.18)

• Calcul de l’intégrale I1

On s’intéresse maintenant à la première intégrale qui apparait dans l’expression du généra-
teur de tension équivalent total. À l’aide des formules d’Euler, nous pouvons écrire l’expression
de I1 en termes d’exponentielles,

I1 =
∫ yL

y0

cos
(
β(yL − y)

)×cos
nπy

b
dy (B.19)

I1 =
∫ yL

y0

exp
[
jβmn

(
yL − y

)]+exp
[−jβmn

(
yL − y

)]
2

×
exp

[
j
nπy

b

]
+exp

[
−j

nπy

b

]
2

dy (B.20)

Pour résoudre cette intégrale, il suffit de développer l’expression précédente de manière à
obtenir une somme de termes d’exponentielles puis déterminer les primitives de chaque terme
de l’équation. Il suffit ensuite d’intégrer l’expression obtenue entre y0 et yL .

I1 =1

4

∫ yL

y0

{
exp

[
j
(nπ

b
−βmn

)
y + jβmn yL

]
+exp

[
−j

(nπ

b
+βmn

)
y + jβmn yL

]
+exp

[
j
(nπ

b
+βmn

)
y − jβmn yL

]
+exp

[
−j

(nπ

b
−βmn

)
y − jβmn yL

]}
dy (B.21)

=1

4

exp
[

j
(nπ

b
−βmn

)
y + jβmn yL

]
j
(nπ

b
−βmn

) +
exp

[
−j

(nπ

b
+βmn

)
y + jβmn yL

]
−j

(nπ

b
+βmn

)

+
exp

[
j
(nπ

b
+βmn

)
y − jβmn yL

]
j
(nπ

b
+βmn

) +
exp

[
−j

(nπ

b
−βmn

)
y − jβmn yL

]
−j

(nπ

b
−βmn

)


yL

y0

(B.22)
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I1 =1

4

 1

−j
(
βmn − nπ

b

) {
exp

(
j
nπ

b
yL

)
−exp

[
j
(nπ

b
y0 +βmn

(
yL − y0

))]}

+ 1

−j
(
βmn + nπ

b

) {
exp

(
−j

nπ

b
yL

)
−exp

[
j
(
−nπ

b
y0 +βmn

(
yL − y0

))]}

+ 1

j
(
βmn + nπ

b

) {
exp

(
j
nπ

b
yL

)
−exp

[
j
(nπ

b
y0 −βmn

(
yL − y0

))]}

+ 1

j
(
βmn − nπ

b

) {
exp

(
−j

nπ

b
yL

)
+exp

[
j
(nπ

b
y0 +βmn

(
yL − y0

))]} (B.23)

On rappelle que la différence yL − y0 est égale à L, variable qui correspond à la longueur de la
ligne de transmission victime. On fait aparraitre dans les expressions précédentes les expressions
des formules d’Euler tel que,

I1 = 1

2
(
βmn − nπ

b

)
−exp

(
j
nπ

b
yL

)
−exp

(
−j

nπ

b
yL

)
2j



+ 1

2
(
βmn − nπ

b

)
exp

(
j
nπ

b
y0 +βmnL

)
−exp

(
−j

(nπ

b
y0 +βmnL

))
2j



+ 1

2
(
βmn + nπ

b

)
exp

(
j
nπ

b
yL

)
−exp

(
−j

nπ

b
yL

)
2j



+ 1

2
(
βmn + nπ

b

)
−exp

(
j
nπ

b
y0 +βmnL

)
−exp

(
−j

(nπ

b
y0 +βmnL

))
2j

 (B.24)

I1 =
sin

(nπ

b
y0 +βmnL

)
− sin

(nπ

b
yL

)
2
(
βmn − nπ

b

) +
sin

(nπ

b
yL

)
− sin

(nπ

b
y0 −βmnL

)
2
(
βmn + nπ

b

) (B.25)

• Calcul de l’intégrale I2

Cette seconde intégrale est la dernière à calculer. Puisqu’elle ressemble beaucoup à la pre-
mière intégrale, la méthode employée pour la résoudre est identique. On commence donc par
développer le sinus et le cosinus en termes d’exponentielles selon les formules d’Euler,
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I2 =sin
(
β(yL − y)

)×cos
nπy

b
dy (B.26)

=
∫ yL

y0

exp
[
jβmn

(
yL − y

)]−exp
[−jβmn

(
yL − y

)]
2j

×
exp

[
j
nπy

b

]
+exp

[
−j

nπy

b

]
2

dy (B.27)

Comme précédemment, il suffit de développer l’expression précédente de manière à obtenir
une somme de termes d’exponentielles puis calculer les intégrales de chaque terme de l’équation
entre y0 et yL .

I2 = 1

4j

∫ yL

y0

{
exp

[
j
(nπ

b
−βmn

)
y + jβmn yL

]
+exp

[
−j

(nπ

b
+βmn

)
y + jβmn yL

]
−exp

[
j
(nπ

b
+βmn

)
y − jβmn yL

]
−exp

[
−j

(nπ

b
−βmn

)
y − jβmn yL

]}
dy (B.28)

= 1

4j

exp
[

j
(nπ

b
−βmn

)
y + jβmn yL

]
j
(nπ

b
−βmn

) +
exp

[
−j

(nπ

b
+βmn

)
y + jβmn yL

]
−j

(nπ

b
+βmn

)

−
exp

[
j
(nπ

b
+βmn

)
y − jβmn yL

]
j
(nπ

b
+βmn

) −
exp

[
−j

(nπ

b
−βmn

)
y − jβmn yL

]
−j

(nπ

b
−βmn

)


yL

y0

(B.29)

On rappelle que yL − y0 = L, où L est la longueur de la ligne de transmission victime.

I2 = 1

4j

 1

j
(nπ

b
−βmn

) {
exp

(
j
nπ

b
yL

)
−exp

[
j
(nπ

b
y0 +βmnL

)]}

− 1

j
(nπ

b

)
+βmn

{
exp

(
−j

nπ

b
yL

)
−exp

[
−j

(nπ

b
y0 −βmnL

)]}

− 1

j
(nπ

b
+βmn

) {
exp

(
j
nπ

b
yL

)
−exp

[
j
(nπ

b
y0 −βmnL

)]}

+ 1

j
(nπ

b
−βmn

) {
exp

(
−j

nπ

b
yL

)
−exp

[
−j

(nπ

b
y0 +βmnL

)]} (B.30)
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I2 = 1

2
(
βmn − nπ

b

)
exp

(
j
nπ

b
yL

)
+exp

(
−j

nπ

b
yL

)
2



+ 1

2
(
βmn − nπ

b

)
exp

(
j
nπ

b
y0 +βmnL

)
+exp

(
−j

(nπ

b
y0 +βmnL

))
2



− 1

2
(
βmn + nπ

b

)
−exp

(
j
nπ

b
yL

)
+exp

(
−j

nπ

b
yL

)
2



+ 1

2
(
βmn + nπ

b

)
exp

(
j
nπ

b
y0 −βmnL

)
+exp

(
−j

(nπ

b
y0 −βmnL

))
2j

 (B.31)

I2 =
cos

(nπ

b
yL

)
−cos

(nπ

b
y0 +βmnL

)
2
(
βmn − nπ

b

) +
cos

(nπ

b
yL

)
−cos

(nπ

b
y0 −βmnL

)
2
(
βmn + nπ

b

) (B.32)

• Générateurs équivalents de Taylor totaux

Il suffit alors de réinjecter les expressions de I1, I2 et I3 dans les expressions des générateurs
équivalents totaux de Taylor. On obtient alors,

Générateur de tension équivalent total de Taylor :

V taylor
ES,mn(yL) = ∑

m,n
I1 ×V TM

eq (d −h)sin
mπxL

a

[
−C TE

mn
mπ

a
−C TM

mn
nπ

b

]
+ ∑

m,n
I3

k2
c

γmn
2 sin

mπxL

a

[
C TM

mn sin
nπyL

b
−C TM

mn sin
nπy0

b

]
(B.33)

Générateur de courant équivalent total de Taylor :

I taylor
ES,mn(yL) = ∑

m,n
I2 × j

1

Zc
V TM

eq (d −h)sin
mπxL

a

[
C TE

mn
mπ

a
+C TM

mn
nπ

b

]
+j

sin(βL)

Zc

∑
m,n

I3
k2

c

γmn
2 C TM

mn sin
mπxL

a
sin

nπy0

b
(B.34)

Il ne reste alors qu’à insérer ces relations dans l’expression du courant induit à l’extrémité de
la ligne de transmission yL , donnée par,
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I (yL) =

(
Z0

Zc
jsin(βL)+cos(βL)

)(
Vtaylor

ES,mn(yL)−ZLItaylor
ES,mn(yL)

)
cos(βL) (Z0 +ZL)+ jsin(βL)

(
Zc + ZL Z0

Zc

) + Itaylor
ES,mn(yL) (B.35)
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ANNEXE C
Calcul de la constante d’atténuation par la méthode des

puissances

La constante d’atténuation due aux pertes dans les parois du guide d’ondes est difficile à cal-
culer. La première étape consiste à déterminer la distribution du champ électromagnétique dans
une cavité sans pertes. Ensuite, on détermine le champ magnétique à la surface du conducteur
et le courant de surface induit correspondant par la relation Js = n̂×H, où n̂ est le vecteur unitaire
normal au conducteur vers la sortie de la paroi. La dernière étape consiste à calculer les pertes
ohmiques par unité de longueur.

C.1 Formule générale de la constante d’atténuation

Par définition, un guide d’onde est une ligne de transmission constituée d’un seul conduc-
teur. On considère une ligne de transmission sans pertes, aucune réflexion ne se produit. La
source est placée à une extrémité de la ligne, les ondes se déplaçant en suivant les −ẑ dépendants
du terme exp(+γz) disparaissent, alors que les ondes suivant +ẑ dépendants du terme exp(+γz)
sont conservées. La distribution des tension et courant sur une ligne de transmission infiniment
longue peuvent s’écrire,

V (z) =V +(z) =V +
0 exp(−γz) (C.1)

I (z) = I+(z) = I+0 exp(−γz) = V +
0

Z0
exp(−γz) (C.2)

La constante de propagation dans un conducteur est définie tel que : γ = αmn + jβmn . Les
constantes αmn et βmn donnent le sens physique de la constante de propagation (appelée aussi
exposant de propagation). L’affaiblissement, ou l’atténuation résulte de la partie réelle αmn , ap-
pelée constante d’atténuation, tandis que le déplacement de l’onde et donc la variation de phase
dans la direction de propagation (déphasage) est lié à sa partie imaginaire βmn . D’après le théo-
rème de Poynting, la puissante moyenne le long de la ligne en tout point z vaut,

P (z) = 1

2
Re(V (z)I ∗ (z)) (C.3)

= 1

2
Re

[
V0 exp(−(αmn + jβmn)z)

V0

Z0
exp(−(αmn − jβmn)z)

]
(C.4)

= 1

2

V 2
0

Z0
exp(−2αmn z) (C.5)

On note PL(z) la puissance perdue par l’onde par unité de longueur dans la direction de propa-
gation.

PL(z) =−∂P (z)

∂z
= 2αmnP (z) ⇒αmn = PL(z)

2P (z)
(C.6)

La puissance moyenne totale portée par les champs électromagnétiques dans la direction de pro-
pagation est obtenue en intégrant P (z) sur la surface totale de pénétration. (dans notre cas les
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parois du guides constituent la surface en question),

PT =
∫

S
P (z)dS avec P (z) = 1

2
Re(E×H∗) (C.7)

La puissance totale perdue par unité de longueur s’obtient quand é elle,

PL =
∮

C

1

2
Rs |Js |2dl (C.8)

Finalement, la constante d’atténuation le long de la ligne vaut :

αmn = PL

2PT
(C.9)

La constante d’atténuation dépend du type de mode qui se propage (guide d’onde court-
circuité, TE / TM). Pour chacun de ces modes les composantes du champ EM sont différentes et
leur pénétration dans le conducteur en est alors affectée de la même manière.

C.2 Constante d’atténuation du mode TE10

Dans un guide d’onde de dimensions transverses a×b le premier mode qui se propage est un
mode transverse électrique, TE10, lorsque la condition est satisfaite a > b. Remarquons que dans
le cas contraire, à savoir lorsque a < b, c’est le mode TM11 qui se propage en premier. De façon
générale, pour tout couple (m,n) du mode TE, nous avons,

PT =
∫ a

0

∫ b

0

1

2
E T E

y (x, y)
(
H T E

x (x, y)
)∗

d x d y (C.10)

avec,

E T E
y (x, y) =− jωµ

k2
c

(mπ

a

)
H0 sin

(mπx

a

)
cos

(nπy

b

)
(C.11)

H T E
x (x, y) = γmn

k2
c

(mπ

a

)
H0 sin

(mπx

a

)
cos

(nπy

b

)
(C.12)

C.2.1 Puissance moyenne

On introduit les expressions de E T E
y (x, y) donné par (C.11) et de H T E

x (x, y) donné par (C.12)
dans la relation (C.10). Ainsi, pour un mode TE la puissance moyenne devient,

P T E
T =

∫ a

0

∫ b

0
−1

2

jωµγmn

k2
c k2

c

(mπ

a

)2
H 2

0 sin2
(mπx

a

)
cos2

(nπy

b

)
d x d y (C.13)

avec kc , le vecteur d’onde de propagation transverse,

kc =
√(mπ

a

)2
+

(nπ

b

)2
(C.14)

et γmn la constante de propagation équivalente é γmn =αmn + jβmn . Rappelons qu’au-delà de la
coupure, pour un mode donné, f > fc , l’onde est alors sinusoïdale et transporte de l’énergie. Ce
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sont les modes propagatifs, où γmn est alors purement imaginaire γmn = jβmn , avec

βmn =
√
ω

c
−

[(mπ

a

)2
+

(nπ

b

)2
]
=

√
ω

c
− ωc

c
=

√
µε(ω2 −ω2

c ) = ω

c

√
1−

(ωc

ω

)2
(C.15)

Considérons le premier mode propagatif du guide (a > b), où m = 1 et n = 0 (kc = π/a). La
puissance moyenne transportée par ce mode est de

P T E10
T =

∫ a

0

∫ b

0
− jωµjβ10

2(π/a)4

π

a

2
H 2

0

∫ a

0

∫ b

0
sin2

(π
a

x
)

d x d y (C.16)

= ωµβ10

4(π/a)2 H 2
0

∫ a

0

∫ b

0

[
1−cos

(π
a

x
)]

d x d y (C.17)

= ωµβ10

4(π/a)2 H 2
0 ab = ωµβ10

4k2
c

H 2
0 ab (C.18)

Or, βmn =ω/c
√

1− (ωc /ω)2 et η=√
µ/ε=µc donc

βmnωµ

kc
=µω

(ω
c

)√
1−

(ωc

ω

)2
(

c2

ω2
c

)
(C.19)

La puissance moyenne transportée devient alors,

P T E10
T = 1

4
H 2

0 abη
ω2

ω2
c

√
1− ω2

c

ω2 (C.20)

C.2.2 Puissance totale perdue par unité de longueur

L’étape suivante consiste à calculer les pertes électriques par unité de longueur à l’aide de la
relation (C.8). Il suffit de calculer les courants qui interviennent à la surface du guide noté Js. Les
courants de surface ainsi que les champs magnétiques tangentiels sont illustrés sur les parois du
guide sur la figure C.1.

z

Jsz

Hx

Hz

Hz

Jsy

Jsx

y

x

FIGURE C.1 – Courants de surface et champ magnétique

On détermine le champ magnétique à la surface du conducteur et le courant de surface induit
correspondant par Js = n̂×H, où n̂ est le vecteur unitaire normal au conducteur vers la sortie de
la paroi. À chaque paroi correspond un courant de surface suivant les axes du plan.
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H T E10
x = H0

a

π
jβ10 sin

(π
a

x
)

(C.21)

H T E10
y = 0 (C.22)

H T E10
z = H0 cos

(π
a

x
)

(C.23)

• Face droite x = 0 et gauche x = a

JTE10
s (x = 0) =−x̂×(H T E10

x (x = 0) · x̂+H T E10
z (x = 0) · ẑ) (C.24)

= H T E10
z (x = 0) · ŷ (C.25)

= H0 · ŷ = JTE10
sy (C.26)

JTE10
s (x = a) = x̂×(H T E10

x (x = a) · x̂+H T E10
z (x = a) · ẑ) (C.27)

=−H T E10
z (x = a) · ŷ (C.28)

=−(−H0) · ŷ = JTE10
sy (C.29)

On a alors, JTE10
s (x = 0) = JTE10

s (x = a). La puissance perdue par unité de longueur correspon-
dant à une de ces deux parois est égale à,

[PL]T E10
x=0 =

∫ b

0

1

2
|J T E10

s (x = 0)|2Rs d y (C.30)

[PL]T E10
x=0 = [PL]T E10

x=a = (1/2)Rs bH 2
0 (C.31)

• Face dessous y = 0 et dessus y = b

JTE10
s (y = 0) =−ŷ×(H T E10

x · x̂+H T E10
z · ẑ) (C.32)

=−H T E10
z · x̂+H T E10

x · ẑ (C.33)

=−H0 cos
(π

a
x
)
· x̂+H0

a

π
jβ10 sin

(π
a

x
)
· ẑ (C.34)

= JTE10
sx (y = 0)+ JTE10

sz (y = 0) (C.35)

JTE10
s (y = b) = ŷ×(H T E10

x · x̂+H T E10
z · ẑ) (C.36)

= H T E10
z · x̂−H T E10

x · ẑ (C.37)

= H0 cos
(π

a
x
)
· x̂−H0

a

π
jβ10 sin

(π
a

x
)
· ẑ (C.38)

= JTE10
sx (y = b)+ JTE10

sz (y = b) (C.39)

(C.40)

On a alors, JTE10
s (y = 0) =−JTE10

s (y = b).

Cette opposition de signe n’a aucune importance puisque le calcul fait usage de valeurs ab-

solues, et
∣∣∣J T E10

s (y = 0)
∣∣∣= ∣∣∣J T E10

s (y = b)
∣∣∣= ∣∣∣J T E10

sx (y = 0,b)
∣∣∣+ ∣∣∣J T E10

sz (y = 0,b)
∣∣∣. La puissance perdue
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par unité de longueur correspondant à une de ces deux parois est donc égale à,

[PL]T E10
y=0 =

∫ a

0

1

2
|J T E10

s (y = 0)|2Rs d x (C.41)

=
∫ a

0

1

2

[
|J T E10

sx (y = 0)|2 +|J T E10
sz (y = 0)|2

]
Rs d x (C.42)

= 1

2
Rs

∫ a

0

[∣∣∣−H0 cos
(πx

a

)∣∣∣2
+

∣∣∣H0
a

π
jβ10 sin

(πx

a

)∣∣∣2
]

d x (C.43)

= 1

2
Rs H 2

0

∫ a

0

[
cos2

(πx

a

)
+

(
β10a

π

)2

sin2
(πx

a

)]
d x (C.44)

[PL]T E10
y=0 = [PL]T E10

y=b = H 2
0

a

4
Rs

(
1+

(
β10a

π

)2)
(C.45)

La constante de propagation vaut pour chaque mode, βmn = ω/c
√

1− (ωc /ω)2 et kc = ωc /c. Le
terme (1+ (β10a/π)2) peut alors s’écrire (avec kT E10

c =π/a), pour chaque mode (m,n),

1+ β2
mn

k2
c

= β2
mn +k2

c

k2
c

=
ω2

c2

[
1− ω2

c

ω2

]
+ ω2

c

c2

ω2
c

c2

= ω2
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On a donc,
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(C.47)

On obtient la puissance totale perdue par unité de longueur en sommant la puissance perdue
sur chaque surface du guide, à savoir gauche et droite (ou deux fois la paroi droite) et dessus
dessous (ou deux fois la paroi de dessus), telle que,

[PL]T E10 = 2[PL]T E10
x=0 +2[PL]T E10

y=0 (C.48)
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(C.50)

C.2.3 Expression de la constante d’atténuation

L’expression générale de la constante d’atténuation est donnée par (C.9). On introduit alors
les expressions de la puissance moyenne et de la puissance totale perdue pour le mode dominant
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TE10 dont les expressions sont respectivement données par (C.20) et (C.50),
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Abstract

This work is dedicated to shielding boxes modeling. Those shielding en-
closure usually contains apertures, that are essential for cable cross or,
for ventilation. They are commonly used to protect sensitive equipment
from external radiated fields. Then, the capacity of a metallic shield to
correctly limit parasitic interference and coupling is crucial to study for
Electromagnetic Compatibility (EMC) designers. This coupling problem is
particularly widespread in EMC domain that engineers have to anticipate.
Several simulation tools are available to compute and analyze these electro-
magnetic problems. However, full wave numerical methods remains time
consuming and limit considerably stochastic applications and optimisation
approaches. Analytical formulations may provide an attractive alternative,
fast and accurate, as Intermediate Level Circuit Model (ILCM) models.
Based on the transmission line theory, this technique is able to reproduce
the electromagnetic cavity behavior and its apertures by means of a circuit
approach. In fact, ILCM models considerably simplify the original problem
by providing a simple equivalent circuit représentation of the electroma-
gnetic problem. Our analysis deals with a fast, reliable and simple analytical
formulation, in order to develop an helpful tool for shielding boxes design.
In this document, we describe four improvements of the original model.
These improvements have been made to renforce the initial formulation
of Martin Paul Robinson, the method’s pioneer, giving a more realistic
description of the problem. However, our models focus predominantly
on empty electromagnetic cavities containing apertures. This interesting
intermediate step is necessary to model realistic shielding enclosures. The
analytical ILCM approach has been validated for several configurations
examples, showing the method potential.

Keywords : resonant enclosure, apertures, ILCM models, analytical for-
mula, transmission lines.



Résumé

Ce travail de thèse concerne la modélisation de boîtiers de blindage. Ces
dispositifs de protection comportent nécessairement des ouvertures, par
exemple pour le passage de câbles ou encore pour les aérations. La source
de perturbation pénètre à l’intérieur de l’enceinte par le biais de l’ouverture
et un couplage entre la source et les équipements internes se crée, pouvant
éventuellement provoquer un dysfonctionnement de l’équipement à proté-
ger. C’est un scénario fréquent en Compatibilité ÉlectroMagnétique (CEM)
que le concepteur doit pouvoir anticiper. Afin d’analyser ces situations, un
certain nombre d’outils sont à disposition des ingénieurs. Cependant, la
plupart sont bien souvent couteux en temps de calcul, excluant de ce fait
des analyses prédictives stochastiques, voir des études d’optimisation. Pour
limiter ce coût, certains chercheurs ont proposé des méthodes alternatives,
comme les modèles Intermediate Level Circuit Model (ILCM) (Intermediate
Level Circuit Model), basée sur la théorie des lignes de transmission. Cette
technique reproduit le comportement de la cavité électromagnétique
perforée par un modèle circuit et le problème initial est ainsi représenté
par un circuit équivalent simple. Notre étude se focalise en particulier sur
la recherche d’une approche rapide, fidèle et intuitive, afin de constituer
un modèle analytique utile à la conception de boîtiers de blindage. Nous
avons proposé quatre améliorations du modèle d’origine, à savoir le modèle
ILCM de Martin Paul Robinson, pionnier de la méthode, le rendant ainsi
plus représentative de la réalité. Cependant, bien que notre travail traite
en grande partie de cavités ne contenant aucun appareil, les modèles
proposés dans ce manuscrit constituent une étape intermédiaire utile pour
la modélisation de boîtiers de blindage réels. L’approche analytique ILCM
a été validée pour différents exemples, prouvant de ce fait le potentiel de la
méthode.

Mots clés : cavité résonante, ouvertures, modèles ILCM, formulation ana-
lytique, lignes de transmission.
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