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INTRODUCTION GENERALE : 
 
           Devant le développement sans cesse des technologies de l’information et des 
communications, le besoin en systèmes de communications toujours plus complexes est une 
réalité incontournable. De ce fait, la CAO aux fréquences RF et micro-ondes est devenue une 
étape indispensable du processus de mise sur le marché dont le but est de produire le plus 
rapidement possible des systèmes fiables à des rapports qualité/prix toujours plus compétitifs. 
Dans cette optique, le premier pas d’un processus de conception reste le choix délicat de 
modèles capable de traduire tous les effets physiques, électromagnétique (EM) présent à ces 
fréquences. 
 
         Pour répondre aux besoins actuels de développement des applications grand public et 
scientifiques du domaine des télécommunications, les concepteurs en hyperfréquences  sont 
amenés à :  
- élaborer des dispositifs fonctionnant à des fréquences élevées allant jusqu’aux THz. 
- à faire des efforts de miniaturisation des dispositifs, 
- à mettre en œuvre des technologies « faible coût », en vue d’applications commerciales. 

  
        Depuis quelques années, d’autre composants passifs moins connus, appelés composants 
non réciproques, ont fait une entrée très remarquée dans les puces micro-ondes intégrant des 
systèmes réalisant plusieurs fonctions électroniques. De tels composants exploitent le 
caractère d’anisotropie des substrats et sont ainsi très employés dans tous les systèmes 
nécessitant une séparations des voies d’émission et de réception : radar, téléphonie mobile…. 
D’autre part, le besoin de certaines fonctions électronique (directivité, isolation,…) en 
hyperfréquence nécessite  l’exploitation des technologies  multicouche et multi niveaux de 
métallisation. 
 
          La conception et le développement de ces circuits à ces fréquences se heurtent à une 
multitude de problèmes liés à la complexité de leurs structures ainsi qu’à la nature hybride du 
champ électromagnétique mis en jeu. Ceci nécessitera de trouver des solutions précises aux 
caractéristiques de ces circuits. Parmi ces problèmes, on cite l’influence de l’anisotropie, ainsi 
que celle  causé par l’aspect multi niveaux de métallisation (couplage complexe entre les 
lignes des champs des différentes interfaces métallisées). 
      
        Un autre problème est lié à la détermination de l’impédance caractéristique en régime 
dispersif. De nombreuses approches vis-à-vis du problème de l’impédance caractéristique ont 
été préconisées et il a été établi des fonctions différentes de la fréquence. Aucune n’étant 
vraiment valable, les concepteurs des C.I.M préfèrent utiliser le calcule en mode TEM 
statique pour Zc. L’impédance caractéristique peut être définie de trois manières différentes : 

Puissance/courant, puissance/ tension ou bien courant/tension. 
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          La puissance P est calculée en utilisant le théorème de Poynting. On obtient selon 
chacune d’elles, différentes fonctions de la fréquence. Ceci est dû aux différentes hypothèses 
qu’on doit faire à propos du couplage de mode au fur et à mesure de l’augmentation de la 
fréquence. 
 
          La méthode d’approche dans le domaine spectrale constitue l’un des méthodes les plus 
largement utilisé pour l’analyse des circuits planaire en raison de ses performances qui allient 
un bon compromis entre la précision, le temps de calcul  et l’encombrement mémoire. Cette 
technique fait l’usage de la transformer de FOURRIER, outil mathématique qui permet de 
ramener les problèmes complexes rencontré dans le domaine spatial à des formes simples et 
plus maniables dans le domaine spectral. 
 
          La formulation spectrale concernant les structures anisotropes en technologie 
multicouche et multi niveaux de métallisation, n’a pas encore généralisé. Cette analyse est très 
rare; la majorité des études a porté sur des circuits bilatéraux comportant deux plans 
métallisés. Ce travail  présente une approche théorique basée sur la méthode spectrale pour 
l'analyse des structures planaires anisotropes en configuration multicouche à multi niveaux de 
métallisation.  
  
         Dans  le premier  chapitre, nous avons présenté des généralités sur les matériaux 
anisotropes, ainsi que leurs applications dans le domaine des hyperfréquences.  
 
        Le second chapitre de ce volume est consacré au développement théorique de la 
méthode, dont le but est la détermination des fonctions de Green  en régime dispersif des 
dispositifs planaires anisotropes multicouche comportant un nombre arbitraire d’interfaces 
métallisées .   
 
       Le calcul de l’impédance caractéristique de ses dispositifs planaire, fait  l’objet du 
chapitre trois. 
 
      En fin, le chapitre quatre nous permettra de présenter les résultats de simulation 
permettant de valider notre travail. La validation se fera par comparaison de nos résultats avec 
ceux  publiés dans la littérature spécialisée, et par un outil de simulation ‘ neuro modeler’ qui 
exploite la technique  des réseaux de neurones. 
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Chapitre 1 :              Applications des substrats anisotropes dans les des circuits planaires hyperfréquences 
 

1.1. Introduction 
 

L’utilisation des substrats à base de matériaux anisotropes dans les applications des 
circuits intégrés micro-ondes peut introduire un certain nombre d’erreurs de conception  
lors de la modélisation des caractéristiques de ces circuits. Ces erreurs deviennent  
plus importantes avec l'augmentation de la fréquence. Un certain nombre de méthodes  
quasi-statiques, dynamiques, et empiriques ont été présentées dans la littérature pour 
s’affranchir des caractéristiques de propagation de la ligne microruban, des guides coplanaires 
et des lignes à fentes sur substrats anisotropes. Parmi les méthodes quasi-statiques, on cite  
la méthode des différences finie [1]-[67], la méthode des moments [3]-[9], et le principe 
variationnel [10]-[19]. Parmi les solutions numériques proposées en mode hybride,  
l’on cite la méthode TLM [20]-[25], la technique spectrale de Fourier [26]-[31], et la méthode 
des lignes [32].  
 
La plupart des matériaux employés comme substrats dans les circuits micro-ondes, présentent 
une anisotropie diélectrique qui est présente naturellement dans le matériau ou bien introduite 
pendant le processus de fabrication. Le développement des techniques précises d'optimisation 
et de conception des circuits intégrés micro-ondes, exige au préalable une connaissance 
précise de la constante diélectrique du substrat. La variation de la valeur du constant 
diélectrique dans un même lot de matériaux introduit des erreurs lors de la conception du 
circuit intégré ce qui réduit la possibilité de reproductibilité en série de ce circuit. Pour ces 
raisons et parce que dans certaines applications, l'anisotropie sert à améliorer la performance 
des circuits, elle doit être prise en compte de façon précise et efficace. 
 
La quasi-totalité des matériaux employés dans les circuits intégrés micro-ondes appartiennent 
à la famille de l'alumine. Les  variations de la permittivité se produisant d’un lot à un autre 
rendent nécessaire des mesures répétées pour la détermination précise du constant diélectrique 
[33]. En outre, ces matériaux sont légèrement anisotropes [34]. Les substrats de  
type Téflon sont habituellement imprégnés d’une fine couche de céramique, ce qui introduit 
un comportement anisotrope. Ainsi, par exemple, le téflon imprégné en céramique E-10 
(généralement connu sous le nom d'Epsilam 10) est anisotrope, il présente une constante 
diélectrique relative εyy=10.3 perpendiculairement à la surface du substrat et une constante 
εxx=εzz =13 parallèlement à cette surface. Des anisotropies similaires sont présentes dans  
une autre variété de substrats ainsi que dans d’autres substrats en téflon recouvert d’une  
fine couche de verre destinée à le protéger ou à améliorer ses propriétés mécaniques ou 
physiques [35]. 
 
Parmi les substrats cristallins, le saphir monocristallin (εxx=εzz =9.4, εyy=11.6) a suscité une 
attention considérable [33]-[34]. Le saphir présente des propriétés très souhaitables: il est 
optiquement transparent, compatible avec le silicium de haute-résistivité, ses propriétés 
électriques sont reproductibles d’un lot à un autre, et présente une conductivité  thermique 

3



Chapitre 1 :              Applications des substrats anisotropes dans les des circuits planaires hyperfréquences 
 

30% plus élevée que l'alumine [34]. D'autre  part, il est produit sur des  échantillons de faible 
surface (environ 22 mm2) mais sa fabrication revient plutôt chère. Le nitrure de bore 
pyrolitique est un autre matériau anisotrope (εxx=εzz =5.12 et εyy=3,4) qui est conseillé pour 
les applications en micro-ondes [36], [37].  

 
Dans certaines applications spécifiques, l'anisotropie magnétique est aussi utilisée (comme 
dans les dispositifs non réciproques). Pour de telles applications, on utilise ses matériaux en 
ferrite dont les propriétés magnétiques sont représentées par un tenseur de perméabilité µ du 
second-ordre. Les éléments du tenseur µ dépendent du champ magnétique statique extérieur, 
de la fréquence, ainsi que des propriétés physiques inhérentes au matériau de ferrite [38].   
La ligne microruban [39], [32] et la ligne à ailettes [40] ont été  analysées sur des couches à 
substrat de ferrite.  
 
L'interaction entre les ondes électromagnétiques et les matériaux anisotropes a été déjà 
analysée, de nombreux résultats existent dans la littérature pour le cas de la propagation des 
ondes planes et des ondes guidées dans des structures chargés de plaques gyrotropes [41]-
[52]. Les publications existantes font allusion, la plupart du temps, aux structures microruban, 
avec quelques publications sur l'analyse des lignes à fente couplée (ou pas). 
 
1.2. Applications des matériaux anisotropes dans les circuits intégrés hyperfréquences  
 

Le développement de méthodes analytiques sophistiquées pour la conception des 
circuits intégrés micro-ondes, sur des substrats où l'anisotropie est significative, est possible 
seulement lorsque les paramètres physiques décrivant l'anisotropie (ε ou µ) sont déterminés 
avec précision. Pour les cristaux uniaxiaux, les paramètres (ε|| = εyy) et ( = ε⊥ε xx=εzz ) sont 

définis comme étant les composantes parallèle et perpendiculaire de la constante diélectrique 
relative par rapport à l'axe optique du cristal.  
 
Parmi les substrats à matériaux cristallins, le saphir a été  mesuré aux basses fréquences [53], 
aux hyperfréquences [54], [55], aux infrarouges [56], ainsi qu’aux fréquences optiques [57]. 
À 1 KHz, les valeurs relatives de la permittivité sont données par ⊥ε = 9,395±0,005 et  ε|| = 

11,589 ±0,005. Alors qu’à 3 GHz, = 9,39 et ε⊥ε || = 11,584 [54]. Des résultats plus récents sur 

le saphir dans la gamme des fréquences micro-ondes (2 –12 GHz) indiquent  que  = 9,34 et 

ε
⊥ε

||= 11,49 avec une erreur de ±0.5 % [60]. Dans le dernier cas, les mesures ont été effectuées 
sur des  substrats de saphir partiellement ou complètement métallisés dont la découpe dans 
l’axe optique a été faite dans une direction parallèle ou perpendiculaire à la surface de 
substrat. La formule suivante : 

( )22

2

,2
mn

lf
c

mn
yy +⎟

⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
=ε  
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a été utilisée pour le calcul de la composante normale εyy par rapport aux larges parois de la 
cavité, où 1 est la longueur de chaque côté d'un échantillon carré de substrat, et fn,m la 
fréquence de résonance mesurée. On estime qu’avec ce type de procédé, la fréquence de 
résonance mesurée est inférieure à la fréquence réelle avec une erreur relative estimée à ∆f/f = 
l/2Q, où Q est le facteur de qualité du résonateur chargé du matériau anisotrope [58].  
 
Ceci indique qu'en raison des pertes par rayonnement aux extrémités ouvertes de la cavité, la 
méthode prévoit une valeur de εyy plus élevée que la valeur réelle d’un facteur égal à  ∆ε /εyy 
=  2∆f/f = l/Q. Les mesures du coefficient de qualité Q pour le mode (n, 0) montrent que  
Q > 200, la correction apportée à la permittivité mesurée, en présence des pertes par 
rayonnement de la cavité, est alors inférieure à 1 %.  
 
Lorsqu’une cavité complètement métallisée est utilisée, les mesures produisent (en raison des 
erreurs de couplage) un ε plus élevé que la valeur réelle. Les évaluations correctes  
de ce type d'erreurs ne sont pas disponibles, mais on estime que ε||= 9,40 ± 0,01 et 

=11,6±0,01  devrait être considéré pour le substrat de saphir dans cette gamme de 

fréquences [34]. Cette erreur ±0,01 est recommandée par les mesures en basses fréquences 
[53] et dans l'infrarouge [56] (dans cette gamme, une dispersion de moins de 1% a été 
observée en-dessous de 300 GHz).   

⊥ε

 
Le cristal de quartz est également un substrat utile pour des applications en micro-ondes et en 
ondes millimétriques, les éléments du tenseur ε mesurés à 1 KHz [53] donnent comme 
résultat : ε||= 4,6368 ± 0,001 et  = 4,5208 ± 0,001 Ces données ont été extrapolées dans la 

gamme des Infra-rouges ce qui a donné pour ε
⊥ε

||  des valeurs: ε||= 4,635±0,004 [56], ε||= 
4.693±0.004 [57], et ε||= 4,635 ± 0,01 [58]. D'autre part, ⊥ε a été mesuré selon plusieurs 

techniques, = 4,436±0,004 [56], ⊥ε ⊥ε = 4.46±0.004 [57], et  ⊥ε = 4,418+0,01 [59]. D’autre 

part, les valeurs citées pour ε|| et  d’après [53] sont de 4.6 et 4.5, respectivement. ⊥ε

 
A l’exception des substrats cristallins, tels que le saphir et le quartz, la majeure partie des 
matériaux utilisés comme substrats pour les  applications des circuits intégrés micro-ondes et 
qui exhibent des degrés variables d'anisotropie, sont les substrats de forte permittivité 
diélectrique tels que Epsilam 10 (E-10), le  RT/Duroid 6010, et le Dieclad 810. Une attention 
particulière a été est accordée à l’Epsilam-10, qui est un matériau en téflon (PTFE) à faibles 
pertes, imprégné de céramique. 
 
Lorsque des matériaux imprégnés sont introduits (afin d'obtenir une stabilité dimensionnelle 
du substrat) un degré variable d'anisotropie diélectrique est produit. Les éléments du tenseur 
de permittivité de l'Epsilam-10 ont les valeurs εyy=10.2 et εxx = εzz=13.0. Une valeur plus 
élevée de permittivité se produit dans le plan xz en raison du cisaillement introduit dans ce 
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plan durant le traitement. L'anisotropie des matériaux imprégnés de téflon PTFE peut être 
mesurée par la méthode du disque plat [58] (pour εyy) et par la méthode de la cavité TE111 [35] 
(pour εxx et εzz ). La précision de cette méthode est estimée entre 0,1 à 0,2 %. Une liste de 
données de telles mesures est indiquée dans le Tableau I.1 pour des matériaux PTFE.  

 
Matériaux Description Epaisseur de 

l ‘échantillon (cm) 
yyε  zzxx εε ,  

PTFE non chargé 2 Discs 0.522 2.08 2.09 
PTFE verre CuClad 217 0.051 2.15 2.34 

Ancien CuClad 2.45 0.153 2.45 2.89/2.95  
PTFE  tissé Nouveau CuClad 2.45 0.153 2.43 2.88 

PTFE chargé 
(verre tissé) 

GL 606 0.153 6.24 2.64/5.56 

 
Table I.1 Anisotropie diélectrique pour les substrats en PTFE 

 
Dans les substrats PTFE  à fibres de verre, les fibres stratifiées sont orientées parallèlement 
aux plans xz. Ces plans à fibres de verre sont entremêlés dans la direction y avec la matrice du 
polymère. Le substrat apparaît comme un réseau tridimensionnel avec des capacités de 
raccordements série dans la direction y et des raccordements parallèles dans la direction x-y. 
Cette représentation équivalente indique que εxx < εyy et  εyy < εzz.  
 
Si on désire réduire au minimum l'anisotropie des matériaux composant les substrats, une 
solution (PTFE comme exemple) consiste à orienter aléatoirement les fibres de verre. 
L'efficacité de cette approche est indiquée dans la fig. 1.1 à travers le tracé du rapport 
d'anisotropie mesuré AR = εxx /εyy = εzz /εyy en fonction de εyy pour les substrats PTFE en 
fibres de verre et le RT/Duroid à fibres aléatoirement stratifiés [60]. 
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Fig. 1.1 Rapport d’anisotropie en fonction de εyy 
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On constate ainsi qu’il y a une réduction considérable de l'anisotropie lorsque les fibres de 
verre ont une orientation aléatoire dans la matière première du PTFE. Lorsque l'anisotropie 
n'est pas prise en compte analytiquement, les substrats composites à faible permittivité ε ayant 
un remplissage aléatoirement orienté (pour  réduire l'anisotropie) devraient avoir comme 
conséquence une conception plus réussie pour les antennes imprimées micro-ondes.  
 
D'autre part, les matériaux de permittivité élevée, qui sont utiles pour les circuits intégrés 
micro-ondes, peuvent présenter une anisotropie considérable même pour une orientation 
aléatoire de la substance qui charge le matériau. 
 
Ceci est aisément observé par une extrapolation linéaire (quoique arbitraire), de la courbe 
représentant le substrat PTFE à fibres orientées aléatoirement. Une telle extrapolation indique, 
qu’avec εxx =εzz =16 et εyy= 10, un rapport  d'anisotropie de 1.6 est obtenu. L'exemple montre,  
cependant, que pour les substrats à forte permittivité imprégnés d'un autre matériau, 
l'anisotropie n'est pas négligeable et devrait être prise en compte dans le développement des 
procédures de conception de grande précision.  
 
1.3. Applications des matériaux magnétiques anisotropes en hyperfréquences 
 
L’aimantation spontanée dans les oxydes magnétiques a été principalement observée au cours 
du 19ème siècle. Ce n’est qu’à partir de 1930 environ que des recherches systématiques sur les 
ferrites ont été menées. Ces milieux présentent des compositions chimiques diverses, 
conduisant à des propriétés magnétiques variées, allant de celles des matériaux magnétiques « 
doux » à celles des aimants permanents. Le caractère faiblement conducteur des substances 
ferrimagnétiques (Ferrites)  permet une pénétration d’une onde haute fréquence (onde 
centimétrique ou millimétrique) dans le matériau et autorise une forte interaction entre l’onde 
et l’aimantation interne à la matière. La possibilité de contrôler la propagation de l’onde dans 
un tel milieu par l’application d’un champ magnétique statique ou alternatif, a permis la 
réalisation de plusieurs dispositifs hyperfréquences indispensables à la réalisation de fonctions 
de traitement du signal (radars, télécommunications par satellites, compatibilité 
électromagnétique, etc.). Selon la fonction visée, les dispositifs sont réciproques (filtre, 
déphaseur pour antennes à balayage, etc.) ou non réciproques (circulateur, isolateur, etc.). Ces 
derniers constituent la catégorie principale des circuits hyperfréquences à ferrites. Ils 
exploitent le fait que l’onde électromagnétique se propage différemment selon son sens de 
propagation dans la matière ferrimagnétique aimantée. 
 
Les ferrites sont des céramiques à base d’oxydes métalliques dérivant de la magnétite (Fe2O3, 
FeO), substance magnétique la plus anciennement connue. Leurs caractéristiques physiques 
spécifiques, en font d’excellents candidats pour la réalisation de multiples fonctions 
hyperfréquences ayant permis leur utilisation dans une gamme de fréquences étendue 
(typiquement entre 30 MHz et 100 GHz) [61]-[64]. (Circulateurs, isolateurs, déphaseurs, etc.) 
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Garantissant le bon fonctionnement d’applications « grand public » et plus spécifiques du 
secteur des télécommunications (applications militaires). Face au nécessaire évolution de ce 
secteur, des dispositifs aux performances toujours plus importantes (pertes minimisées, 
dispositif miniature et à coût de fabrication réduit, fréquence de fonctionnement du dispositif 
augmentée) doivent être développés. Cette réalisation implique la conception de matériaux 
magnétiques nouveaux, permettant de s’affranchir des limitations physiques et technologiques 
inhérentes aux milieux à ferrites. D’où l’idée d’utiliser des matériaux de substitution appelés 
matériaux composites. Bien que présentant encore des pertes magnétiques trop élevées, des 
matériaux composites ferromagnétiques ont été intégrés avec succès dans des structures de 
propagation réciproques. Par contre, un effort important reste à accomplir concernant la mise 
en œuvre de matériaux magnétiques n’ayant pas les contraintes de fabrication des ferrites et 
possédant, aux fréquences micro-ondes, des propriétés d’anisotropie induite sous champ 
magnétique. Alors seulement l’élaboration de dispositifs non réciproques « faibles coûts », 
aux performances comparables à celles des dispositifs à base de ferrites aimantés, sera 
envisageable. 
 
1.4. Propagation des O.E.M dans les structures planaires anisotropes  
 

Les substrats diélectriques peuvent être naturellement ou artificiellement anisotropes  
(résultant du processus de fabrication). Dans ce cas, la constante diélectrique de ces matériaux 
est un tenseur du second ordre (ou dyadique), elle s’exprime par:   
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Pour les cristaux sans pertes, le tenseur ε est symétrique et peut toujours être transformé en 
une forme diagonale :  
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où les éléments diagonaux ε1, ε2, ε3 sont les valeurs propres de ε et leurs directions constituent 
les axes principaux du cristal. En outre, le tenseur ε est défini positif, ce qui garantit que la 
matrice inverse de ε existe. En général,  les valeurs de ε1, ε2, ε3 sont distinctes, dans ce cas le 
cristal  est dit biaxial [65]. La plupart des substrats cristallins considérés sont caractérisés par 
un simple axe de symétrie (axe optique) ou d’une manière équivalente par un tenseur diagonal 
ayant deux de ces éléments égaux. Ces cristaux sont dits uniaxiaux.  
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La forme tensorielle de la permittivité la  plus générale est: 
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Les éléments εxy et  εyx représentent la déviation dans l'alignement du système de coordonnées 
du substrat par rapport à celui du circuit intégré.  
 
Pour les substrats anisotropes magnétiques, le tenseur de  perméabilité peut prendre la forme 
suivante lorsqu’un champ magnétique statique externe est appliqué dans la direction x, 
 

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

zz

yyyx

xyxx

µ
µµ
µµ

µ
00

0
0

 

 
ou bien la forme : 
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si le champ magnétique externe est appliqué dans direction y.  
 
Les équations de Maxwell sous leur forme généralisée s’écrivent :  
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avec les équations constitutives 
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À l'aide de ces relations, les équations de Maxwell peuvent être  écrites dans le système de 
coordonnées cartésiennes :  
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La propagation étant supposée dans la direction longitudinal oz. Pour les champs variant de 
façon harmonique dans le temps, les solutions prendront la forme : A (r,t) = A(r) e j ω t . 
 

1.5.  Influence de l’anisotropie sur la propagation dans les structures planaires 
 
Les matériaux utilisés habituellement pour la conception des circuits planaires micro-ondes, 
sont souvent considérés comme isotropes. Cependant, le caractère anisotrope peut être 
introduit involontairement lors du processus de fabrication ou de manière délibérée, dans le 
but d’améliorer les performances des circuits hyperfréquences, selon le type d’application  
comme la conception de circuits non réciproques.  
 
Dans tous les cas de figures, on est amené soit à optimiser ces effets dans le cas où l’on 
souhaiterait exploiter l’anisotropie du substrat, soit à les corriger dans le cas où l’on 
chercherait à éviter ces effets. Négliger l’anisotropie de certains substrats, conduit à introduire 
des erreurs significatives dans la conception des circuits hyperfréquences. D’où la nécessité 
de décrire précisément les caractéristiques de ces structures en tenant compte de l’anisotropie, 
et ce, dans le but d’obtenir un modèle correct. Dans le tableau I.2., sont classés quelques 
substrats anisotropes les plus utilisés [66]. 
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Type du substrat Permittivité relative tensorielle  

( )⊥ε−ε //  

Famille des cristaux optiques (matériaux cristallins) 
- Saphir 
- Quartz 

          - Nitrure de bore 

 
9.4 _ 11.6
4.6 _ 4.5 

5.12 _ 3.4 
Famille des substrats de type Téflon 

- Epsilam 10 
 

13 _ 10.3 
 

Tab. I. 2  Permittivité diélectrique de quelques substrats anisotropes  

 
Comme  le montre ce tableau, le degré d’anisotropie diffère d’un diélectrique à l’autre. Parmi 
ces diélectriques, on trouve le saphir qui s’est avéré être un substrat particulièrement 
intéressant à cause de la diversité des avantages qu’il présente: 
 

- Le matériau est complètement transparent, de ce fait, l’implantation des composants 
dans ce substrat peut être effectuée avec précision.  

- Pureté du matériau. 
- Le tenseur de permittivité est connu avec précision. En supposant que l’axe 

principal du saphir est perpendiculaire à l’interface air-substrat, ce tenseur s’écrit 
comme suit : (εx = εz = 9.4, εy = 11.6). 

- Conductivité thermique élevée. D’où l’utilisation de ce matériau pour des montages 
de circuits de puissance. 

 

1.5.1. Modèle de Owens-Edwards en quasi-statique [67] 
 

On se propose d’étudier la propagation dans une ligne microbande constituée d’un 
substrat diélectrique anisotrope qui est le saphir, dont l’orientation est indiquée sur la figure 
1.3. Le choix de ce substrat réside dans la diversité des avantages qu’il présente que ce soit 
pour la conception ou pour la propagation.  

 
1.5.1.1. La permittivité effective 
 
La relation donnant la permittivité effective " effε " reste identique à celle établie pour un 

substrat isotrope, mais avec une dépendance différente du rapport de forme "w/h". Pour 
illustrer cela, la figure 1.2 nous montre la configuration du champ électrique pour trois valeurs 
différentes de "w/h".  
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(a) w/h : Grand 
  
 
 
 
 
(b) w/h : Moyen  
   
   
 
(c) w/h : Petit          
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6.11y=ε  

4.9z=ε

εx =9.4 

  
Fig. 1.2  Configuration des lignes de champ électrique en fonction de "w/h" dans une ligne 

microbande gravée sur un  substrat anisotrope (saphir) 
 
Nous remarquons dans le cas (a) la présence quasiment totale du champ électrique dans la 

direction ox, ce qui signifie que " " modifie le champ.  xε

Par contre, dans le cas (c) le champ est influencé par " yε ". 

 

1.5.1.2. Notion de permittivité relative équivalente isotrope " reqε " 
 

Dans le but de tenir compte de l’anisotropie du substrat (saphir) tout en gardant l’expression 
de synthèse établie dans le cas d’un substrat isotrope, un autre paramètre appelé, permittivité 
relative équivalente, a été défini. La permittivité relative équivalente est la permittivité d’un 
substrat fictif uniforme et isotrope d’une ligne microbande qui donnerait pour une même 
géométrie de la ligne sur saphir, des paramètres de conception identiques (fig. 1.3).  
 

De ce fait, les formules d’analyse et de synthèse de la microbande dans le cas d’un substrat 
isotrope se généralisent aux substrats anisotropes par un simple changement qui consiste à 

substituer " rε " par " reqε ". 
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 6.11y=
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                                                                   4.9z=ε             

 
  

4.9z=ε

ε

                 reqε  

w w  

 

(a) Substrat de saphir                        (b) Substrat fictif isotrope équivalent 
 

Fig. 1.3. Permittivité  relative équivalente d’un substrat isotrope (εreq) 
 
Cependant, après étude de la distribution du champ électrique sur le saphir, des chercheurs ont 

proposé une formule empirique donnant " reqε " en fonction du rapport de forme "w/h" [69] : 
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L’erreur relative maximale étant de %.50±  pour 10hw1.0 ≤≤ . Ce qui correspond à une 
impédance caractéristique  10 < Zc < 100. 
 
1.5.2. Modèle de Owens-Edwards en régime dispersif [66] 
 
Getsinger [66] a proposé une formule plus précise pour l’analyse du phénomène de la 
dispersion pour des lignes microbande sur des substrats de types d’alumine : 
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Le paramètre G est purement empirique, il dépend surtout de Zc mais aussi à moindre échelle 
de h. Getsinger a déduit des mesures sur des résonateurs en anneaux à microbande sur 
alumine, que 0009.06.0 ZG +=  quand h =0.635 mm. 

 
Pour une grande variété de lignes à substrats de type alumine, G s’est avéré varier dans les 
limites suivantes  .  7.13.0 ≤≤ G
 

3



Chapitre 1 :              Applications des substrats anisotropes dans les des circuits planaires hyperfréquences 
 

Les substrats pour lesquels s’applique cette formule, contiennent les saphirs monocristallins, 
ce qui présente des avantages pour beaucoup de C.I.Ms. Cette formule donne une bonne 
précision, mais elle nécessite une optimisation du facteur G pour un substrat donné. 
 
Edwards et Owens [68] ont alors mené à bien des mesures approfondies sur des lignes à 
microbande, sur un substrat à saphir monocristallin (εxx= εzz =11.6, εyy=9.4), ils ont établi une 
expression pour G donné par : 

 

c
c Z.    Z    G 004060

5 2
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⎞

⎜
⎝
⎛ −

=  

 
Ce travail concorde bien avec l’équation (1.1) pour des lignes ayant des impédances 
caractéristiques dans le domaine : 

 
Ω      Z      c 10010 ≤≤    Sur la bande de fréquence     GHzf 182 ≤≤  

 
On doit noter que les substrats de saphir avaient pour épaisseur nominale 0.5mm et que les 
permittivités relatives équivalentes étaient 10.7 et 11.6. 
 
1.6. Comportement dispersif des CIMs 
 
Comme constaté sur la figure 1.4, l’effet dispersif se traduit par la non linéarité de la 
fréquence du signale existant le circuit en fonction de la constante de phase β. La relation 
entre la longueur d’onde guidée et la fréquence devient donc non linéaire et très compliquée. 
 
 

f(G
hz

)

beta(rad/m)

 
Fig. 1.4. Diagramme de dispersion d’une ligne micro ruban. 
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Par ailleurs, lorsque la fréquence augmente, les champs auront tendance à se concentrer 
essentiellement dans la région au-dessous de la bande conductrice, c'est-à-dire dans le 
substrat. La permittivité effective va croître en fonction de la fréquence.  
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Où c est la célérité de la lumière et  la vitesse de phase. A plus basse fréquence, )( fvp ( )feffε   

se réduit à celle du mode quasi-TEM statique. Lorsque la fréquence augmente à l’infini, 
( )feffε  tend vers la permittivité relative du substrat (fig.1.5). 
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Fig. 1.5. Variation de la permittivité effective en fonction de la fréquence. 

 
Entre ces deux limites ( )feffε  se situe donc à l’intérieur des limites de l’intervalle 

( )[ ]reff εε ,0  . 

 
D’autre part, de nombreuses approches ont été préconisées vis-à-vis du problème dynamique 
de l’impédance caractéristique et il a été établi des fonctions (de la fréquence) très différentes. 
Aucune n’étant vraiment fiable, certains concepteurs des CIMs continuent à utiliser le calcule 
en mode statique pour Zc. 
 
En régime dynamique, l’impédance caractéristique peut être définie de trois manières 
différentes : 
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Chapitre 1 :              Applications des substrats anisotropes dans les des circuits planaires hyperfréquences 
 

La puissance P est calculée en utilisant le théorème de Poynting. Nous obtenons selon 
chacune d’elles, différentes fonctions de la fréquence. Ceci est du aux différentes hypothèses 
faites à propos du couplage de mode au fur et à mesure de l’augmentation de la fréquence. Ce 
couplage de modes représente le mécanisme fondamental de la dispersion. 
 
1.7. Conclusion : 
 
Dans ce chapitre, nous avons exposé les principales caractéristiques des matériaux anisotropes 
(électrique et magnétique), ainsi que leurs applications dans les circuits planaires micro-
ondes. L’anisotropie de ces substrats peut être naturelle comme le cas du saphir, ou introduit 
d’une manière délibérée, pour réaliser certaines fonctions électroniques en hyperfréquences  
(les substrats PTFE). On a parlé aussi de la notion de la permittivité effective et le problème 
causé  par le comportement dispersif des CIMs. Un autre problème est lié à la détermination 
de l’impédance caractéristique, elle  peut être définie de trois manières différentes, aucune 
n’étant vraiment fiable. 
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Chapitre 2  :                  Modélisation des structures planaires micro-ondes sur substrat anisotrope                           

1. Introduction 
 
          La méthode d’approche dans le domaine spectrale (M.A.D.S) s’est distinguée parmi 
tant d’autres méthodes comme un outil simple, efficace et puissant pour l’étude des circuits 
planaires micro-ondes. Cette méthode permet de résoudre les équations de Maxwell en faisant 
usage de la transformée de Fourier qui simplifie les problèmes complexes rencontrés dans le 
domaine spatial et les rend plus maniables dans le domaine spectral et ce en exprimant les 
composantes du champ EM sous forme de spectre discret ou continu selon que l’on étudie des 
structures blindées ou ouvertes respectivement.  
 
         Introduite dans la littérature en 1973 par Itoh et Mittra [68] pour la ligne micro ruban, la 
M.A.D.S n’a cessé depuis de se développer et de se perfectionner et permet aujourd’hui 
d’analyser un grand nombre de structures planaires comportant un nombre arbitraire de 
couches isotropes et un ou deux  plans de métallisations. À l’heure actuelle, la formulation 
spectrale  des structures planaires multicouches n’est pas encore généralisée pour des tenseurs 
diagonaux. Cela avait été traité uniquement dans quelques cas particuliers de tenseurs. 
 
        Dans ce qui suit, l’application de la méthode M.A.D.S. pour l’analyse des circuits 
planaires ou le nombre de couches et de métallisations peut être arbitrairement choisi par les 
concepteurs sera présentée. Les fonctions de Green dyadiques sont déterminées par une 
approche basée sur l'établissement de matrices de passage reliant les composantes 
tangentielles du champ électromagnétique (EM) entre deux interfaces diélectriques 
successives.  
 .  
2. Formulation de la M.A.D.S. 

 
2.1. Structure planaire anisotrope multicouche  
 
        La figure 2.1 illustre le schéma d’une structure planaire blindé constitue de N couches 
diélectriques anisotropes et de n plans de métallisation. L’anisotropie est de type bi axiale 
(électrique et magnétique), le nombres des couches diélectriques et de plans de métallisations 
sont arbitraire  avec n<N. 

 
2.2. Principe de la méthode 
 
La procédure d'analyse dans le domaine spectral peut être résumée par les étapes suivantes: 

 
 Le champ électromagnétique hybride est exprimé, dans chaque couche diélectrique 

anisotrope, à partir  des équations de Maxwell sous forme de séries discrètes de 
Fourier. Dans le cas des matériaux avec des paramètres ε et µ tensorielles diagonales, 
la décomposition du champ EM dans la couche considérée doit être étudiée avec 
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précaution. En effet, lorsqu’on substitue les tenseurs de permittivité et de perméabilité 
dans les équations de Maxwell,  on obtient  les modes suivants: 

 
• les modes LES (Ey=0), LSM (Hy=0) ne peuvent se propager que si  

xzzx µεµε =  

• les modes LES (Ex=0), LSM (Hx=0) ne peuvent se propager que si  
 yzzy µεµε =

• les modes LES (Ez=0), LSM (Hz=0) ne peuvent se propager que si  
 xyyx µεµε =

• des modes hybrides et couplés se propagent dans les autres cas. 
 

Pour l’étude des structures planaires anisotropes multicouches, le mode hybride - couplé  est 
retenu pour la formulation mathématique. Les hypothèses de formulations sont les suivantes: 

        
1. Un changement de repère est adopté pour faciliter le calcul du champ EM, le plan xoz 

représente le plan  tangentiel, voir Fig.2.1. La matrice de passage est donnée par le 
système suivant : 

 
 

                    
                             Avec le vecteur C = E ( ou H )      
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2.  Les relations de continuité sont exprimées sur toutes les interfaces (hormis sur les 

interfaces métallisées) sous forme matricielle. La matrice  de passage Mi ,  relative à 
chaque couche i et dépendant des paramètres  ([ε]i, [µ]i et hi,) et reliant les 
composantes tangentielles des champs aux interfaces Hi et Hi+1 , est utilisée. 

 
Alors, ceci permet d’exprimer les conditions de continuité des champs sous la forme suivante. 
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Fig. 2.1 Struc
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5. Après avoir déterminé la 
longitudinal peut être calc
théorème de Poynting :  

 
 
 

(∫ ∧= EP ~Re
2
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6. Enfin, l’impédance caractéri

 

 

ture planaire anisotrope multicouche 

z 
θ  

nα

β 

u 

y 

e superposition permet de calculer les impédances propres 
 ainsi que les impédances de couplage entre les différents 

 résolution du système suivant par la méthode de Galerkin 
trice de Green dyadique: 

  

urant sur les différents niveaux métallisés. La matrice [G] 
sente le nombre de plans métallisés. 

constante de phase, la puissance propagée selon l’axe 
ulée dans chaque couche diélectrique  en utilisant le 

)dSH .~ *

stique peut être calculée de trois manières différentes : 
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           P présente la somme des puissances actives qui se propagent dans l’ensemble des       

couches diélectriques. 
         
2.3.1-Equations de Maxwell 
 
       Les équations de Maxwell décrivant la propagation d’une onde électromagnétique dans 
un milieu diélectrique anisotrope, sont données par : 
 

                                                                   t
BE

∂
∂−=∧∇
rrr

                                                      (2.1.a)                  

                                                                   t
DH

∂
∂=∧∇
rrr

                                                       (2.1.b)   

                                                                   0. =∇ D
rr

                                                             (2.1.c)   
                                                                   0. =∇ B

rr
                                                             (2.1.d)   

 
avec : [ ]HB

rr
µ=    et    [ ]ED

rr
ε= . 

          [ε] et [µ] étant des tenseurs d’ordre 2. 
La décomposition des équations de Maxwell-Faraday (2.1.a) et  Maxwell-Ampère (2.1.b) 
dans le repère cartésien donnent respectivement les équations suivantes: 

 

   xy
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 xy
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              (2.3.a) 
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z
xy Ej
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∂
−

∂

∂
              (2.3.c) 

 
2.3.2 Résolution  par la transformée de Fourier 
 

Vue la difficulté de résoudre les systèmes d’équations (2.2) et (2.3) dans le domaine 
spatial, on introduit l’outil de la transformée de Fourier (T.F), Annexe A afin de transformer 

P
VZc

I
PZc

I
VZc

2

2 ;; ===
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le système d’équations à plusieurs variables en un système à une seule variable. La T.F se 
définit selon l’équation suivante: 

 

( ) ( ) ( )∫
+∞

∞−

= dxxjyxy nn αφαφ exp,,~      (2.4) 

Sachant que : 

( ) ( ) ( yj
x

yxTF n
m

nm

m

,~, αφαφ
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⎠

⎞
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∂ )     (2.5) 

 
L’indice ∼ désignant la transformée de Fourier et nα  le paramètre de Fourier. 

En appliquant la transformée de Fourier aux équations (2.2) et (2.3), on obtient 

respectivement: 

 

xy
z HjEj

y
E ~~~

11ωµβ −=+
∂
∂               (2.6.a) 

yxzn HjEjEj ~~~
22ωµβα −=−              (2.6.b) 

z
x

yn Hj
y

E
Ej ~

~
~

33ωµα −=
∂

∂
−−              (2.6.c)        

xy
z EjHj

y
H ~~~

11εωβ =+
∂

∂
                    (2.7.a) 

yxzn EjHjHj ~~~
22εωβα =−             (2.7.b) 

z
x

yn Ej
y

H
Hj ~

~
~

33εωα =
∂

∂
−−             (2.7.c)  

 
2.3.3 Expressions des composantes tangentielles du champ EM en fonction de yE~ et yH~  

2.3.3.1 Equations des champs électriques et des champs magnétiques  

Le développement des systèmes précédents dans le domaine spectral donne 

respectivement les relations suivantes (Annexe B) : 
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• y
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2.3.3.2 Utilisation de la méthode dite " Immitance approach "(changement de repère) 
 
 Pour simplifier le calcul des fonctions de Green et donner une interprétation physique 
de certains phénomènes dans le domaine spectral, il est nécessaire d’effectuer un changement 
de repère proposé par Itoh [69]. Il s’agit d’écrire les conditions aux limites dans une base 
naturelle d’une onde plane du spectre du champ (qui ne se propage pas en général) suivant les 
axes du repère (x, y, z). Ceci s’explique par le fait que les ondes planes considérées ont une 
incidence variable par rapport au repère(x, y, z). Comme on peut le voir sur une composante 
quelconque  du champ : f

 

( ) ( ) dxeeyfeyxf
planeonde

zjxjzj ∫
+∞

∞−

−− =
43421

  

 ,2
1, βαβ απ    .                                   (2.9)   

Une telle onde se propage suivant l’axe ov , on complète alors le repère par un axe ou  

perpendiculaire à l’axe ov . L’axe oy est commun aux deux repères. On passe du repère initial 

au repère d’Itoh par une simple rotation d’angle 
22

    
αβ

βθ
+

= cosarc  autour de l’axe oy. Une 

rotation d’angle opposé permet de revenir au repère initial. 
 
Les composantes du champ peuvent être considérées comme la superposition d’ondes 
inhomogènes en y, se propageant dans la directionθ, par rapport à l’axe y. L’idée est 
maintenant d’exprimer les nouvelles composantes du champ et les conditions aux limites dans 
le nouveau repère d’Itoh. 
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              (2.10)                       ⎥⎦
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On obtient ainsi les composantes du champ EM dans le nouveau repère d’Itoh à partir de 
celles représentées dans le repère cartésien initial (x,y,z) via la matrice de passage P. Ainsi, 

après avoir substitué ( zxzx H~,H~,E~,E~    ) par leurs expressions en fonction de Ey et Hy  d’après 

(2.8), il vient : 
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2.3.4. Détermination de l’équation de propagation des champs Ey et Hy: 

 
L‘équation de Maxwell Gauss se présente sous formes d’écriture : 
 

                                                         [ ]HjE
rrr

µω−=∧∇                                                     (2.12.a) 

Ou bien                                            [ ] HjE
rrr

ωµ −=∧∇−1  
 

L’équation de Maxwell Ampère donne alors : 
 

                                                                 [ ]EjH
rrr

εω−=∧∇                                              (2.12.b) 
 

Ou encore                                             [ ]( ) [ ] 021 =−∧∇∧∇ − EE
rrrr

εωµ                   (2.12.c) 
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Après avoir développé l’équation d’onde (2.12.c) du champ E
r

  et en posant Ky= y∂
∂  ,  il 

vient : 
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  (2.13) 

 
Pour éviter des solutions triviales du système matriciel (2.13), il faut que det [A]=0. La 
matrice [A] prenant la forme : 
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L’annulation du déterminant de [A] permet d’aboutir à une équation différentielle bicarrée qui 

constitue l’équation d’onde du champ E
r

: 
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L’équation d’onde de Ey devient alors: 
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Sachant que :   
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où  00

22
0 µεω=K

 

De la même façon, on tire l’équation de propagation de yH~  à partir de l’équation de 

Maxwell-Gauss selon l’expression: 
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rrrr
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En procédant de la même façon que pour le champ E, on obtient : 
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Les éléments des tenseurs [ε] et [µ] sont relatifs à la couche d’indice i. 
 
2.3.5. Résolution de l’équation d’onde : 

 
Pour la Fig. 2.3, les solutions des équations d’onde se présentent, dans chaque couche 
diélectrique d’indice i avec i=1..N, sous la forme suivante : 
Pour : mi ≤
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     ))(cosh())(sinh(),(~
11 −− −+−= i

b
hi

h
ii

a
hi

h
inyi HyBHyAyH γγα                  (2.18.b) 

Pour : 1+≥ mi

                     ))(cosh())(sinh(),(~ yHByHAyE i
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inyi −+−= γγα                        (2.19.a) 

                        ))(cosh())(sinh(),(~ yHByHAyH i
b
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h
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h
inyi −+−= γγα                      (2.19.b) 

 
avec  m : l’interface métallisé. 
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Fig.2.3 Structure planaire multicouche anisotrope. 

 
                  
 
2.4. Matrice de passage entre les couches diélectriques :  

                       
        Une méthode efficace et rapide est proposée pour résoudre les problèmes liés à 
l’obtention des fonctions de Green pour des structures anisotropes complexes. Cette technique 
nécessite l’établissement d’une matrice de passage Mi (Annexe C) relative à chaque couche i 
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reliant dans le domaine spectral les spectres des composantes tangentielles du champ EM 
entre les interfaces diélectriques Hi  et Hi-1 via la relation suivante (Fig. 2.3)  :    
 
Pour : mi ≤
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Pour  1+≥ mi
 
 
 
 

                                                                                                       (2.21) 
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3.1. Etude d’une structure multicouche avec un seul plan de métallisation : 
 
             La structure qu’on désire analyser est représentée par la figure 2.4. Il s’agit d’une 
structure planaire micro-onde avec un seul niveau de métallisation réalisée en technologie 
multicouche. Les couches diélectriques sont considérées comme étant à anisotropie bi axiale. 
Les rubans conducteurs sont considérés comme infiniment minces et infiniment conducteurs, 
leur nombre peut être arbitraire. 

 

                  

 

Fig.2.4 Structure planaire multicouche à anisotropie bi axiale à un seul plan de métallisation 
(m1) 

 

L’utilisation du relation de passage entre deux couches diélectriques et l’application des 
condition de continuité permet de ramener l’étude de cette structure à une structure simple 
équivalente caractérisée par deux matrices de passage. L’une caractérise les couches 
diélectriques inférieures au plan métallisé et l’autre les couches supérieures à ce plan.        
Pour simplifier les expressions de calcul, on suppose : 
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3.1.1. Relation de passage entre la couche 1 et la couche m1 : 
 
Pour i=1: 

Dans la couche 1, les composantes du champ EM à y=0 et à y=H1 s’expriment selon la 
relation suivante : 
 
 

                                                                                                                                    (2.23.a)                  
 
Pour i=2: 

De même, dans la couche 2, les composantes du champ EM à y= H2 et à y=H1 s’expriment 
selon la relation suivante : 
 

                                                                                                                                        (2.23.b) 
 
 
Pour i=m1: 
 
Finalement dans la couche m1 (l’interface métallisée), on a : 
 
 

                                                                                                             (2.23.c) 
 
 
Les lois de continuité des composantes tangentielles du champ EM à y = Hi   (i=1, 2,…m1) 
imposent que : 
 
 
                                                               ,  
 
 
 

                                                                                                                   (2.23.d) 
 
 
Ceci implique : 
 

                                                                                                                             (2.23.e) 
 
 
 
Avec : 
 
 
3.1.2. Relation de passage entre la couche N et la couche m1+1 : 
 
De la même façon, on tire la relation de passage entre la couche N et la couche m1+1 : 
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                                                                                                                               (2.24) 

 
 
Avec : 
 
 
3.1.3. Evaluation de la matrice Admittance de Green : 
 
Il s’agit d’établir une relation matricielle qui relie dans le domaine spectral, les composantes 
tangentielles du courant à celles du champ électrique sur l’interface qui contient les 
métallisations. Cette relation tient compte de l’ensemble des conditions aux limites liées au 
passage d’une couche diélectrique à une autre. Elle rend compte de la géométrie de la 
structure suivant l’axe oy.  
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Signalons que les fonctions de Green dyadiques peuvent alors être ensuite déduites par une 
simple inversion de la matrice admittance [Y]. 
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L’application des conditions aux limites sur la paroi métallique inférieure (à y = 0) donne : 
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3.1.3.3. Expression de ),(~),,(~
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L’application des conditions aux limites sur la paroi métallique supérieures (à y = HN) donne : 
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Ce  qui implique : 
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3.1.3.5. Détermination de la matrice admittance Y de Green 
 
Les conditions de continuité sur les interfaces métallisées (pour y= Hm1) s’expriment dans le 
domaine spectral comme suit:                                      
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Et  Juni et Jvmi  représentent les transformés de Fourier des courant reliés à Jx et Jz via la relation 
(2.10).  
 
L’équation (2.29) implique : 
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D’où, la matrice d’admittance:  
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Il ne reste plus qu’à revenir au repère initial (cartésien), en effectuant les transformations 
nécessaires. Pour cela on utilise la matrice de passage P : 
                                                      
 

 
Ce qui nous permettons d’écrire : 

 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡−
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡−
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

),(~
),(~

     
cossin
sin    cos

  ~~
~~

    
cossin
sin    cos

    
)(~
)(~

1

1

1

1

mnzm

mnxm

vvvu

uvuu

nzm

nxm

HE
HE

YY
YY

J
J

α
α

θθ
θθ

θθ
θθ

α
α

 

 

 
),(~
),(~

  ~~
~    ~

   
)(~
)(~

1

1

1

1 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

mnzm

mnxm

zzzx

xzxx

nzm

nxm

HE
HE

YY
YY

J
J

α
α

α
α

                          (2.32) 

Avec : 
 

θθθθ 22 sin~cossin)~~(cos~~
vvuvvuuuxx YYYYY ++−=  

θθθθ 22 sin~cossin)~~(cos~~
vuvvuuuvxz YYYYY +−−−=  

θθθθ 22 sin~cossin)~~(cos~~
uvvvuuvuzx YYYYY +−−−=  

θθθθ 22 sin~cossin)~~(cos~~
uuuvvuvvzz YYYYY +++=  

    
3.1.3.6. Détermination de la matrice de Green Z dyadique 
 
Il s’agit de déterminer la relation qui relie le courant et le champ électrique à l’interface 
métallisée (y=Hm1). 
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  (2.33) 

 

Les éléments de la matrice )(~
nZ α sont alors obtenus par une simple inversion de la matrice 

admittance Y. 
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3.2. Etude d’une structure multicouche à deux plans de métallisation : 
 

Après l’application de notre approche pour l’étude des structures planaires 
unilatérales, nous allons nous intéresser à présent à l’extension de cette technique à l’étude de 
structures plus complexes. Les structures planaires couplées par proximité peuvent, dans 
certaines applications spécifiques, être remplacées par des structures où le couplage est réalisé 
entre deux lignes appartenant à des niveaux de métallisation différents. Ces structures 
connaissent une demande accrue en raison de la flexibilité offerte par cette configuration dans 
la conception des filtres et des coupleurs directifs. 
 
La structure qu’on désire analyser est représentée sur la figure 2.5. Il s’agit d’une structure 
planaire multicouche couplée par niveaux de métallisation réalisée sur des substrats 
anisotropes bi axiale. 

 
 

 
 

Fig.2.5 Structure planaire multicouche à anisotropie bi axiale couplée par niveaux de 
métallisation 
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Pour obtenir la matrice impédance de Green qui lie les composantes tangentielles du champ 
électrique à celles du courant sur les deux interfaces métallisées comme le montre le système 
suivant :  
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    (2.34) 

 

Nous devons calculer les éléments constituants cette matrice. Ces derniers se présentent sous 
la forme : 
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                                      (2.35) 

 
Où      ,    désignent les sous matrices impédances ramenées aux interfaces 

métallisés    m1 et m2 respectivement. Les sous matrices  

[ ]11Z [ ]22Z

[ ]12Z  ,  peuvent être 
interprétées comme étant les impédances mutuelles entre les niveaux de métallisations m1 et 
m2 (m2 et m1) respectivement. Il s’agit de la relation qui lie le champ observé à l’interface 
m1 (m2), au courant crée à l’interface m2 (m1).  

[ ]21Z

 
Dans ce qui suit, nous allons calculer les éléments de la matrice Z en appliquant le théorème 
de superposition (Fig.2.6). 
 
3.2.1. Principe du théorème de superposition : 
 

 Pour un courant nul ( 0~
1 =umJ ) sur l’interface m1 (absence de métallisations), il y a lieu 

de calculer les impédances [ ] et22Z [ ]12Z . La configuration géométrique obtenue est 
celle d’une structure planaire multicouche à un seul plan de métallisation localisé à y = 
Hm2. 

 

 Pour un courant nul ( 0~
2 =umJ ) sur l’interface m2 (absence de métallisations), il y a 

lieu de déterminer les impédances [ ]11Z et [ ]21Z . La configuration géométrique obtenue 
est celle d’une structure planaire multicouche à un seul plan de métallisation localisé à 
y = Hm1. 
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Fig.2.6.  Application du théorème de superposition 

 
 
3.2.2. Calcul des impédances propres à chaque interface métallisée [ ]11Z  et  :  [ ]22Z
 
Le mode de calcul de ces deux paramètres est identique à celui mentionné aux paragraphes 
précédents pour le cas d’un seul plan de métallisation. Il s’agit de déterminer les impédances 
ramenées aux plans de métallisation y = Hm1 (en absence de la métallisation m2), et à y = Hm2 
en absence de la métallisation m1, ces impédances sont désignées par  et   

respectivement. 
[ ]11Z

[ ]22Z
 
3.2.2.1. Détermination des éléments du sou matrice [ ]11Z  : 
 
Le passage entre la couche 1 et la couche m1 est caractérisée par la relation suivante : 
 

                                                                                   (2.36.a) 
 
 
  
Avec : 
 
De la même façon, le  passage entre la couche N et la couche m1+1 est caractérisé par : 
 
 

                                                                                                            (2.36.b) 
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Avec : 
 
 
L’application des conditions aux limites sur les parois métalliques inférieures et supérieures (à 
y = 0 et y=HN) donne : 
 
 
 
 
                                                 et  
 
 
 
 
En remplaçant  ces expressions dans les équations (2.36.a) et (2.36.b), nous obtenons : 
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Après une simple manipulation algébrique des équations (2.37.a), (2.37.b), (2.38.a) et 
(2.38.b), nous obtenons les expressions du champ magnétique   à l’interface métallisée m1 
(y=Hm1) en fonctions de ceux au paroi inférieure (y=0) et au paroi supérieure (y=HN) 
respectivement :  
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  Avec :  
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Après avoir remplacé ces expressions (les équations :(2.39.a), (2.39.b), (2.39.c) et (2.39.d)) 
dans les expressions du champ électrique   à l’interface métallisée m1 (y=Hm1) en fonction du 
champ magnétique au paroi inférieure (y=0) et au paroi supérieure (y=HN) (les équations : 
(2.37.c), (2.37.d) et (2.38.c), (2.38.d) respectivement), nous obtenons : 
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Les conditions de continuité sur l’interface métallisée m1 imposent : 
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                                                                             (2.41) 

 
 
 
 
Avec :  
 
 
 
 
On en déduit alors l’admittance équivalente propre  ramenée au plan y=Hm1 par : 
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Avec : 
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Il ne reste plus qu’à revenir au repère initial (cartésien), en effectuant les transformations 
nécessaires (la matrice de passage P) : 
 

 
),(~
),(~

  ~~
~    ~

   
)(~
)(~

1

1

1,1,

1,1,

1

1 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

mnzm

mnxm

zzzx

xzxx

nzm

nxm

HE
HE

YY
YY

J
J

α
α

α
α

                              (2.43) 

 
Avec : 
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Les éléments de la matrice [ ]  sont alors obtenus par une simple inversion de la matrice 

admittance [ ] . 
11Z

11Y

 
3.2.2.2. Détermination des éléments du sou matrice [ ]22Z  : 
 
Il s’agit de déterminer les éléments de la matrice de Green (impédance propre ramenée au 
plan y=Hm2) de la structure suivante (Fig.2.7): 
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Fig.2.7 Structure planaire multicouche à anisotropie bi axiale à un seul plan de métallisation 
(m2) 

 
Pour cela, en procédant de la même façon que pour le calcul  de [ ]11Z , en remplaçant le plan 
m1 par le plan m2. Et cela revient à remplacer l’indice m1 par l’indice m2 dans les 
expressions trouvées précédemment. 
 
Le champ électrique   à l’interface métallisée m2 (y=Hm2) est lié au champ magnétique à la 
paroi inférieure (y=0) et à la paroi supérieure (y=HN) par les relations suivantes : 
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L’application des relations de continuité (2.41) à y=Hm2  conduit aux relations suivantes : 
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Avec : 

[ ]  ~~
~~

   ~

2,2,

2,2,
22

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
=

vvvu

uvuu

YY
YY

Y  

 

2inf,
12

2sup,
122,

2inf,
11

2sup,
112,

2sup,
22

2inf,
222,

2sup,
21

2inf,
212,

~~~,~~~

~~~,~~~

mm
vv

mm
vu

mm
uv

mm
uu

YYYYYY

YYYYYY

−=−=

−=−=
 

 
Les éléments de la matrice [ ]  sont obtenus après un retour au repaire cartésien et une 

simple inversion de la matrice admittance
22Z

[ ]22Y . 
 
3.2.3. Détermination des impédances de couplage entre les plans métallisés  et [ ] : [ ]12Z 21Z
 
Les éléments des matrices [ ]  et   peuvent être interprétés comme étant les impédances 
mutuelles entre les niveaux de métallisations m1   et m 2. Il s’agit de la relation qui lie le 
champ observé à l’interface m1 (ou m2)  au courant crée à l’interface m2 (ou m1). 

12Z [ ]21Z

 
Le couplage entre les plans métallisés m1 et m2 est caractérisé par les relations suivantes :  
 
                                                    

                                                                                                                                 (2.46.a) 
                       
                       

                                                       (2.46.b) 

[ ]
12

1
2,1

2
mm HY

mm

HYm M
==

ℜ=ℜ
rr

[ ]
21

1
1,2

1
mm HY

mm

HYm M
==

ℜ=ℜ
rr
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L’équation (2.46.a) caractérise l’influence du plan m1 sur le plan m2, et (2.46.b) caractérise 
l’influence du plan m2 sur le plan m1.  
 
En exploitant les expressions trouvées précédemment, on a d’une part : 
 

)0,(~)0,(~),(~
1

2,1
141

2,1
1322 ααα v

m
u

m
mum HMHMHE +=                                         (2.47.a) 

 
)0,(~)0,(~),(~

1
2,1

241
2,1

2322 ααα v
m

u
m

mvm HMHMHE +=                                         (2.47.b) 
 

   ),(~),(~),(~ 11,
14

11,
13111 NvN

mN
NuN

mN
mum HHMHHMHE ααα ++

+ +=                             (2.47.c)   
 

),(~),(~),(~ 11,
24

11,
23111 NvN

mN
NuN

mN
mvm HHMHHMHE ααα ++

+ +=                             (2.47.d) 
 
D’autre part : 
 

〉−〈
∆

= ),(~),(~1)0,(~
11

1,1
1411

1,1
241,11 mvm

m
mum

m
mu HEMHEM

M
H ααα                            (2.48.a) 

〉+〈−
∆

= ),(~),(~1)0,(~
11

1,1
1311

1,1
231,11 mvm

m
mum

m
mv HEMHEM

M
H ααα                          (2.48.b) 

〉−〈
∆

= +
+

+
+

+ ),(~),(~1),(~
212

12,
14212

12,
2412, mvm

mN
mum

mN
mNNuN HEMHEM

M
HH ααα             (2.48.c) 

〉+〈−
∆

= +
+

+
+

+ ),(~),(~1),(~
212

12,
13212

12,
2312, mvm

mN
mum

mN
mNNvN HEMHEM

M
HH ααα          (2.48.d) 

 
En combinant les équations (2.47.a), (2.47.b) avec les équations (2.48.a), (2.48.b), nous 
obtenons : 
 

),(~),(~),(~
11

2,1
1211

2,1
1122 mvm

mm
mum

mm
mum HEMHEMHE αδαδα +=                      (2.49.a) 

 
),(~),(~),(~

11
2,1

2211
2,1

2122 mvm
mm

mum
mm

mvm HEMHEMHE αδαδα +=                       (2.49.b) 
 
Avec : 
 

〉−〈
∆

=

〉−〈
∆

=

1,1
14

2,1
13

1,1
13

2,1
141,1

2,1
12

1,1
23

2,1
14

1,1
24

2,1
131,1

2,1
11

1

1

mmmm
m

mm

mmmm
m

mm

MMMM
M

M

MMMM
M

M

δ

δ
 

〉−〈
∆

=

〉−〈
∆

=

1,1
14

2,1
23

1,1
13

2,1
241,1

2,1
22

1,1
23

2,1
24

1,1
24

2,1
231,1

2,1
21

1

1

mmmm
m

mm

mmmm
m

mm

MMMM
M

M

MMMM
M

M

δ

δ
 

 
 

De même, le développement des équations (2.47.c), (2.47.d) et (2.48.c), (2.48.d) implique : 
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),(~),(~),(~
22

1,2
1222

1,2
1111 mvm

mm
mum

mm
mum HEMHEMHE αδαδα +=                         (2.50.a) 

 
),(~),(~),(~

22
1,2

2222
1,2

2111 mvm
mm

mum
mm

mvm HEMHEMHE αδαδα +=                         (2.50.b) 
 
Avec : 

〉−〈
∆

=

〉−〈
∆

=

〉−〈
∆

=

〉−〈
∆

=

++++
+

++++
+

++++
+

++++
+

12,
14

11,
23

12,
13

11,
2412,

1,2
22

12,
23

11,
24

12,
24

11,
2312,

1,2
21

12,
14

11,
13

12,
13

11,
1412,

1,2
12

12,
23

11,
14

12,
24

11,
1312,

1,2
11

1

1

1

1

mNmNmNmN
mN

mm

mNmNmNmN
mN

mm

mNmNmNmN
mN

mm

mNmNmNmN
mN

mm

MMMM
M

M

MMMM
M

M

MMMM
M

M

MMMM
M

M

δ

δ

δ

δ

 

 
On rappellera les formules des impédances propres aux interfaces métallisées m1 et m2 
respectivement   :  
 

[ ]  
)(~
)(~

   
),(~
),(~

1

1
uv11,

11

11 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

nvm

num

mnvm

mnum

J
J

Z
HE
HE

α
α

α
α

                                    (2.51.a) 

 

[ ]  
)(~
)(~

   
),(~
),(~

2

2
uv22,

22

22 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

nvm

num

mnvm

mnum

J
J

Z
HE
HE

α
α

α
α

                                  (2.51.b) 

 

Avec :     [ ] [ ]
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
==

1,1,

1,1,
uv11,uv11, ~~

~~
~

vvvu

uvuu

ZZ
ZZ

YinvZ    ;     [ ] [ ]
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
==

2,2,

2,2,
uv22,uv22, ~~

~~
~

vvvu

uvuu

ZZ
ZZ

YinvZ  

 
 
En associant les relations (2.50.a), (2.50.b) et (2.51.b), il vient:  

 

[ ]  
)(~
)(~

   
),(~
),(~

2

2
uv12,

11

11 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

nvm

num

mnvm

mnum

J
J

Z
HE
HE

α
α

α
α

                                (2.52.a) 

Avec : 

[ ]
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
=

12,12,

12,12,
12 ~~

~~

vvvu

uvuu

ZZ
ZZ

Z  

2,
1,2

222,
1,2

2112,

2,
1,2

222,
1,2

2112,

2,
1,2

122,
1,2

1112,

2,
1,2

122,
1,2

1112,

~~~

~~~

~~~

~~~

vv
mm

vu
mm

vv

uv
mm

uu
mm

vu

vv
mm

vu
mm

uv

uv
mm

uu
mm

uu

ZMZMZ

ZMZMZ

ZMZMZ

ZMZMZ

δδ

δδ

δδ

δδ

+=

+=

+=

+=
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De même, pour  les relations (2.49.a), (2.49.b) et (2.51.a), nous obtenons:  

 

[ ]  
)(~
)(~

   
),(~
),(~

1

1
uv21,

22

22 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

nvm

num

mnvm

mnum

J
J

Z
HE
HE

α
α

α
α

                               (2.52.b) 

Avec : 

[ ]  ~~
~~

21,21,

21,21,
uv21,

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
=

vvvu

uvuu

ZZ
ZZ

Z  

 

1,
2,1

221,
2,1

2121,

1,
2,1

221,
2,1

2121,

1,
2,1

121,
2,1

1121,

1,
2,1

121,
2,1

1121,

~~~

~~~

~~~

~~~

vv
mm

vu
mm

vv

uv
mm

uu
mm

vu

vv
mm

vu
mm

uv

uv
mm

uu
mm

uu

ZMZMZ

ZMZMZ

ZMZMZ

ZMZMZ

δδ

δδ

δδ

δδ

+=

+=

+=

+=

 

 

Ayant ainsi calculer les éléments des matrices impédances de couplage entre les plans 
métallisés m1 et m2, il ne reste qu’un  retour  au repère initial (x, y, z) via la matrice de 
passage P. 
 
Finalement, La matrice impédance de Green étant une matrice d’ordre 4 : 
 

( )
( )
( )
( )

( )
( )
( )
( )⎟

⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

=

⎟
⎟
⎟
⎟
⎟

⎠

⎞

⎜
⎜
⎜
⎜
⎜

⎝

⎛

nzm

nxm

nzm

nxm

zzzxzzzx

xzxxxzxx

zzzxzzzx

xzxxxzxx

mnzm

mnxm

mnzm

mnxm

J
J
J
J

ZZZZ
ZZZZ
ZZZZ
ZZZZ

HE
HE
HE
HE

α
α
α
α

α
α
α
α

2

2

1

1

2,2,21,21,

2,2,21,21,

12,12,1,1,

12,12,1,1,

22

22

11

11

~
~
~
~

~~~~
~~~~
~~~~
~~~~

,~
,~
,~
,~

                        (2.53) 

 
 
2.3. Généralisation de la méthode à des structures comportant un nombre 
arbitraire d’interfaces métallisées : 
 

Après l’application de notre  méthode pour l’étude des structures planaires unilatérales 
et bilatérales, nous allons nous intéresser à présent à l’extension de cette technique à l’étude 
des structures plus complexes. Il s’agit des structures planaires anisotropes multicouches 
comportant un nombre arbitraire d’interfaces métallisées (Fig.2.8). Ces structures couplées 
peuvent, dans certaines applications spécifiques, être remplacées par des structures où le 
couplage est réalisé entre plusieurs  lignes appartenant à des niveaux de métallisation 
différents. Ces structures connaissent une demande accrue en raison de la flexibilité offerte 
par cette configuration dans la conception des filtres et des coupleurs. 
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Fig.2.8.  Structure planaire anisotrope multicouche comportant un nombre arbitraire 
d’interfaces métallisées 

 
 

L’analyse de cette structure consiste dans un premier temps en la détermination des fonctions 
de Green par la technique proposée précédemment. Les fonctions de Green de cette structure 
se présentent sous la forme suivante : 
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⎟
⎟
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⎟
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J
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              (2.54) 

 
Avec :  
          : représente la sous matrice impédance propre au plan mi. [ ] uviiZ ,
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          : représente la sous matrice impédance de couplage entre les plans mi et mj. [ ] uvijZ ,
 
 
2.3.1. Calcul  des fonctions de Green : 
 
L’application du théorème de superposition permet de calculer les impédances propres à 
chaque interface métallisée ainsi que les impédances de couplage entre les différents plans de 
métallisation : 

 Pour un courant nul ( 0~ =umjJ ) sur l’interface mj (absence de métallisations), il y a lieu 
de calculer les impédances [ ] etuviiZ , [ ] uvijZ , . La configuration géométrique obtenue est 
celle d’une structure planaire multicouche à un seul plan de métallisation localisé à y = 
Hmi. 

 Pour un courant nul ( 0~ =umiJ ) sur l’interface mi (absence de métallisations), il y a lieu 
de déterminer les impédances [ ] uvjjZ , et [ ] uvijZ , . La configuration géométrique obtenue 
est celle d’une structure planaire multicouche à un seul plan de métallisation localisé à 
y = Hmj. 

 
2.3.1.1. Calcul  de [  : ]iiZ
 
En tenant compte des modification des  indices des interfaces métallisées (en remplaçant 
l’interface m1 par l’interface  mi); les étapes de calcul de [ ]ijZ seront identiques à ceux de 
[ ]11

 
Les expressions du champ électrique   à l’interface métallisée m1 (y=Hmi) en fonct

Z . 

ions du 
hamp magnétique au paroi inférieure (y=0) et au paroi supérieure (y=HN) s’écrivent: 

 
c

),(~~),(~~),(~ inf,
12

inf,
11 mivmi

mi
miumi

mi
miumi HEYHEYHH ααα +=                                  (2.55.a) 

 

),(~~),(~~),(~ inf,
221

inf,
21 mivmi

mi
mium

mi
mivmi HEYHEYHH ααα +=                                  (2.55.b) 

 

),(~~),(~~),(~
1

sup,
121

sup,
111 mivmi

mi
miumi

mi
miumi HEYHEYHH ααα +++ +=                              (2.55.c) 

 

),(~~),(~~),(~
1

sup,
221

sup,
211 mivmi

mi
miumi

mi
mivmi HEYHEYHH ααα +++ +=                               (2.55.d) 

vec : 
 

 
 
A

〉−〈
∆

=

〉−〈
∆
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MMMM
M
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,1
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,1
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,1
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11

1~

1~
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MMMM
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L’application des relations de continuité (2.41) à y=Hmi  conduit aux relations suivantes : 
 

[ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
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⎦

⎤
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⎡
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),(~
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α
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α
α

                                 (2.56) 

 
Avec : 
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~~

   ~

,,

,,
uvii,

⎥
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⎡
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ivvivu
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2inf,
12

2sup,
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2inf,
11

2sup,
11,

2sup,
22
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21
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~~~,~~~

~~~,~~~

mm
ivv
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iuv
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YYYYYY

YYYYYY

−=−=
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Un retour au repaire initial, nous permet en suite de déterminer la sous matrice admittance 
propre au plan mi. La  sous matrice impédance [ ]iiZ  est obtenue par une simple inversion de la 
sous matrice admittance. 
 
2.3.1.2. Calcul  de [ ] (j≠i) : jiZ
 
De la même façon que pour le calcul de [ ]iiZ , en tenant compte des modifications des  indices 
des interfaces métallisées (en remplaçant l’interface m1, m2  par l’interface  mi, mj). De même 
les étapes de calcul   de [ ] seront identiques à ceux de jiZ [ ]12Z  ou [ ]21Z  . 
L’influence de l’interface métallisée mi, sur l’interface métallisée  mj est caractérisée par les 
relations suivantes : 
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Si i<j : 
 

),(~),(~),(~ ,
12

,
11 mivmi

mjmi
miumi

mjmi
mjumj HEMHEMHE αδαδα +=                          (2.57.a) 

 
),(~),(~),(~ ,

22
,

21 mivmi
mjmi

miumi
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mjvmj HEMHEMHE αδαδα +=                          (2.57.b) 
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δ

δ
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Si i>j : 
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mjumj HEMHEMHE αδαδα +=                         (2.58.a) 
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mjvmj HEMHEMHE αδαδα +=                         (2.58.b) 
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On rappellera la formule de l’impédance propre à interface métallisée mi:  
 
 

[ ]  
)(~
)(~

   
),(~
),(~

uvii, ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

nvmi

numi

minvmi

minumi

J
J

Z
HE
HE

α
α

α
α

                             (2.59) 
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En associant les relations (2.57.a), (2.57.b) et (2.59), il vient:  
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Ayant ainsi calculer les éléments des matrices impédances de couplage entre les plans 
métallisés mi et mj, il ne reste qu’un  retour  au repère initial (x, y, z) via la matrice de passage 
P. 
 
 
3.3.2. Résolution par la méthode des moments 
 
Le système à résoudre comprend 4*n  inconnues (n : nombre d’interfaces métallisées) à savoir 

les composantes tangentielles du courant ( ( )nxmiJ α~ , ( )nzmiJ α~ ) ainsi que celles du champ 

électrique ( xmiE~  et zmiE~ ). On rappelle que la grandeur recherchée est la constante de phase β  

dont la connaissance permettrait la détermination de toutes les autres grandeurs restantes.  
 
Le problème posé n’ayant pas de solution analytique, la résolution des équations  ne peut se 
faire que par des techniques numériques. Il est donc souhaitable de transformer le système 
fonctionnel précédent (3.16) en un système numérique, en mettant en jeu les coefficients 
scalaires, facilement représentables sur ordinateur. Pour cela, on utilisera la méthode de 
Galerkin, qui est un cas particulier de la méthode des moments [Annexe E]. L’application de 
cette méthode s’effectue en deux étapes : 
 

1. Dans une première étape, on décompose les densités de courant ( nxmiJ α )~  et  ( )nzmiJ α~  

suivant des fonctions de base appropriées, répondants autant que possible aux critères 
physiques et respectants la géométrie des courants sur la métallisation :  
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En appliquant la transformée de Fourier, il vient : 
 

                                         (2.62) 
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Afin de rendre la résolution numérique plus aisée, il est souhaitable de choisir des fonctions 
de base qui respectent des critères physiques bien précis, et dont les transformées de Fourier 
soient connues analytiquement.  On obtient alors le nouveau système fonctionnel : 
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     (2.63) 

 
 
 

2. Dans une seconde étape, après avoir remplacé les densités de courant dans le domaine 
spectrale par leur développement, on va projeté  le système fonctionnel sur les 
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fonctions de base des densités de courant à l’aide du produit hermitien défini sur les 
différentes fonctions de nα .  
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(2.64) 

 
Sur les conducteurs parfaits, le champ électrique tangentiel est nul et il en est de même pour la 
densité de courant sur le diélectrique. 
Donc le courant et le champ électrique dans les plans de métallisations sont définis  dans des 
espaces complémentaires. 
Cette propriété permet d’écrire : 
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 On introduit les notations suivantes : 
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Ou , , et  sont des fonctions dépendantes de la constante de propagation 

β et de la fréquence. 
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Avec ces notations, la projection sur )(~
),(

*
njpxJ α  et )(~

),(
*

njqzJ α a donc pour expression : 
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On obtient donc un système homogène carré d’ordre n* (Nx+ Nz), dont les coefficients ne sont 
plus que des fonctions de β et de la fréquence, de la forme : 
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Pour que le problème posé admet une réponse, il est nécessaire que ce système linéaire 
homogène ait au moins une solution. Il en résulte que son déterminant doit être nul, soit : 
 

[ ] 0)( =βKDet  
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Or, ce déterminant est uniquement fonction de β (à une fréquence donnée), la résolution de 
l’équation non linéaire fournit donc la valeur de la constante de propagation sur la ligne 
considérée. 
 
2.3.3. Choix des fonctions de base 

 

Pour obtenir une bonne précision sur la constante de propagation avec des valeurs peu élevées 
de NX et NZ, il est intéressant de choisir des fonctions de base qui doivent remplir un certain 
nombre de critères : 

 

1. Les fonctions de base choisies pour le courant (champs) doivent être non nulles sur la 
métallisation (fentes). 

 
2. Ce choix doit tenir compte du comportement singulier du champ électromagnétique au 

voisinage des bords. Ceci permet d’éviter la convergence relative et améliore le 
conditionnement de la matrice finale ),( βωK . 

 
3. Ces fonctions doivent modéliser convenablement le courant sur la métallisation et 

assurer une bonne convergence des résultats. Pour cela, l’expansion de la densité du 
courant doit se faire dans une base complète. 

 
4. Un choix particulier de fonctions de base est obtenu avec les courants  

comme étant dérivés l’un de l’autre (

zx JJ et    

x
JJ z

x ∂
∂

= ). Ce choix astucieux permet de 

déterminer la TF de  de façon automatique et rapide. )(ou   zx JJ

 
5. Critère de parité des modes de propagation. 

 
 

Dans le but d’assurer une convergence optimale, nous avons utilisé les fonctions de base 
suivantes pour les structures microstrip, slot line, microstrip couplées, et lignes coplanaires 
respectivement. Ces fonctions ont été testées du point de vue précision et convergence. 
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Lignes microruban Lignes à fentes Fonctions de 
base xpJ  zqJ  xpE  zqE  

Mode pair 
( )

( )21 wx

wxpsin

−

π  ( )[ ]
( )21

1cos

wx

wxq

−

− π

 

( )
( )21 sx

sxpsin

−

π  ( )[ ]
( )21

1

sx

sxqcos

−

π−  

Mode impair 
( )[ ]

( )21

1cos

wx

wxp

−

− π  ( )
( )21

sin

wx

wxq

−

π  ( )[ ]
( )21

1cos

sx

sxp

−

− π  ( )
( )21

sin

sx

sxq

−

π
 

 

Fonctions de base -2w-s < x <-s s < x < 2w+s 
 
 

xpJ  

( )[ ]
( )( )21 wswx

wswxpsin

++−

++π  

p ≠ 0 

( )[ ]
( )( )21

sin)1(
wswx

wswxpp

−−−

−−
−

π

p ≠ 0 

 
 
 

Mode pair 
 
 

zqJ  

( )[ ]
( )( )21 wswx

wswxqcos

++−

++π  

q = 0, 1, 2 

( )[ ]
( )( )2

2

1

cos)1(
wswx

wswxqq

−−−

−−
− + π

q = 0, 1,2 

 
 

xpJ  

( )[ ]
( )( )21 wswx

wswxpsin

++−

++π  

p ≠ 0 

( )[ ]
( )( )21

sin)1(
wswx

wswxpp

−−−

−−
−

π

p ≠ 0 

Lignes 

microstrip 
couples 

 
 

Mode 
impair  

 

zqJ  

( )[ ]
( )( )21 wswx

wswxqcos

++−

++π  

q = 0, 1,2 

( )[ ]
( )( )2

1

1

cos)1(
wswx

wswxqq

−−−

−−
− + π

q = 0, 1,2 

Fonctions de base -w-2s < x <-w w < x < w+2s 
 

xqE  

 

( )[ ]
( )( )21 swsx

swsxqcos

++−

++π  

q = 0,1,2 

( )[ ]
( )( )2

1

1

cos)1(
swsx

swsxqq

−−−

−−
− + π

q = 0, 1,2 

 
 
 

Mode pair  
 

zpE  

( )[ ]
( )( )21 swsx

swsxpsin

++−

++π  

p ≠ 0 

( )[ ]
( )( )2

1

1

sin)1(
swsx

swsxpp

−−−

−−
− + π

p ≠ 0 

 

xqE  

 

( )[ ]
( )( )21 swsx

swsxqcos

++−

++π  

q = 0,1,2 

( )[ ]
( )( )2

2

1

cos)1(
swsx

swsxqq

−−−

−−
− + π

q = 0, 1,2 

Lignes 
coplanair
es 

 

 
 

Mode 
impair  

 

zpE  

( )[ ]
( )( )21 swsx

swsxpsin

++−

++π  

p ≠ 0 

( )[ ]
( )( )21

sin)1(
swsx

swsxpp

−−−

−−
−

π

p ≠ 0 
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2.4. Conclusion : 
  
         Dans ce chapitre, nous avons abordé l’aspect théorique lié à la détermination des 
fonctions de Green des circuits planaires anisotropes multi couches à multi nivaux de 
métallisation. Pour cela nous avons développé une approche originale d’extension de la 
méthode d’approche dans le domaine spectrale M.A.D.S,  La formulation présentée est basée 
sur l'établissement de matrices de passage reliant les composantes tangentielles du champ 
électromagnétique (EM) entre deux interfaces diélectriques successives. L’anisotropie est de 
type bi axiale (ε et µ sont des tenseurs diagonaux). 
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Chapitre 3                  Détermination de l’impédance caractéristique                           

 
3.1. Introduction : 
 
          Dans la conception des circuits micro-ondes, une ligne de transmission uniforme est 
essentiellement caractérisée par deux grandeurs : la constante de propagation du mode 
fondamental de la ligne et l’impédance caractéristique de celle-ci. 
 
          La première grandeur est physiquement claire, elle décrit simplement, les propriétés de 
propagation du mode dominant. La seconde, joue un rôle en s’ajoutant à la première dans la 
caractérisation des discontinuités possibles entre différentes lignes de transmission.  
         Bien qu’en basse fréquence et/ou dans les lignes de transmission Quasi-TEM, la 

définition de l’impédance caractéristique soit unique, en moyenne et haute fréquence. Nous  

trouvons plusieurs définitions possibles souvent spécifiques à des lignes de transmissions bien 

précises. Nous avons ainsi, la définition puissance - courant adoptée pour les lignes micro 

rubans [70], et la définition puissance - tension appliquées aux lignes slots, finlines [71]  et 

aux lignes coplanaires [72], [73]. 

 
         Ainsi l’objectif de ce chapitre, est la détermination de l’impédance caractéristique en 
régime dispersif pour des structures multicouches anisotropes comportant  plusieurs interfaces 
métallisées. 
 
3.2. Caractère dispersif : 
 
       Le caractère inhomogène (substrat diélectrique/air) des lignes de transmission planaires, 
tel que les lignes coplanaires, micro ruban, slot (à fentes), …etc, fait que les modes qui s’y 
propagent soient une combinaison de modes hybrides. Les champs électriques et magnétiques 
ont alors une composante longitudinale (Ez, Hz)  non nulle. 
 
        Ces composantes longitudinales non nulles interdisent une définition unique d’une 
tension et d’un courant. Cependant, comme l’impédance caractéristique représente un repère 
dans la conception des circuits micro-ondes, elle se doit être définie en moyenne et haute 
fréquence pour ce type de lignes de transmission planaires. D’où l’extension du concept 
d’impédance caractéristique qui consiste à considérer celle-ci en fonction de la fréquence.  
 
3.3. Choix d’une définition de l’impédance caractéristique : 
 

a) Ligne microbande : 
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       La définition la mieux adaptée à ce type de lignes est la définition puissance - courant : 
                                                                                                                                     (3.1)   2

                                                                                                                                 2I
PZc =

P désigne la puissance transportée par la ligne, elle est définie par l’intégrale du vecteur de 
Poyting  sur la section droite S de la structure. 
 

dSHEP
S

*
Re ∫∫ ∧=

rr
                                                       (3.2) 

Et I représente la densité de courant  électrique longitudinal qui circule sur les rubans 
conducteurs de la structure. 
     
       La seul explication de ce choix vient du fait que dans les différentes études analysant la 
ligne micro ruban et notamment l’approche dans le domaine spectral (SDA), utilisent la 
densité de courant magnétique comme fonction d’essai (inconnue fondamentale). Cette 
densité de courant étant mieux décrite (dans les structures à rubans) que le champ électrique. 
 
      La préférence pour telle définition puissance - courant ne pourrait être attribuée que pour 
des raisons de commodité numérique. En effet le premier développement effectué étant celui 
de la densité de courant, l’évaluation ultérieure du champ électrique est plus coûteuse et 
entachée d’imprécision. 
 

b) Ligne slot : 
 

         Concernant la ligne slot (à fente), et pour des raisons de commodité numérique 
(utilisation de la tension comme fonction d’essai pour la modélisation de ce type de lignes), 
nous constatons que la définition la mieux adaptée à ce type de lignes est  la définition  
puissance - tension : 
 

                                                                                                                                         (3.3)                        
P

V
2

2

Zc =
 

P, représente la puissance propagée dans la ligne selon l’axe longitudinale 
V, représente la différence de potentiel électrique dans la fente défini par la circulation du 
vecteur du champ électrique E  d’un point  quelconque à un autre point sur la surface S qui 
contient la fente :  
 

                                                                                                                                                          (3.4) ∫= EdlV
c   

 C, désignant le chemin arbitraire joignant les deux conducteurs de la fente. 
 
En résumé, les différentes définitions envisageables sont : 

- Puissance/ courant. 
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- Puissance/tension. 
- Tension/courant. 

Le choix doit être dicté par le type de la ligne et par la nécessité d’utiliser la tension(V) ou le 
courant(I) pour lequel la technique numérique soit commode ( facilité de calcul des grandeurs 
V , I). 
   
3.4. Calcul de la puissance : 
 
Connaissant la constante de phase β à une fréquence donnée, on peut déterminer toutes les 
composantes du champ électromagnétique dans les différentes couches diélectriques. La 
puissance moyenne propagée à travers une section droite S de la ligne est déterminée à l’aide 
de théorème de Poyting : 

 

∫∫ 〉〈=
S

t dSnPP .r
r

                                                        

*HEP
rrr

∧=〉〈  

dydxZHEP
S

t ..ˆRe
*

∫∫ ∧=
rr

                                                (3.5) 

Avec Z, le vecteur unitaire selon la direction de propagation. 
On applique le théorème de Parseval sur l’expression précédente, on obtient : 

α
π

ddyHEdydxZHEP
a

aS
t .~~

2
1Re(..ˆRe

2/

2/

**

∫ ∫∫∫
+∞

∞−

+

−

∧=∧=
rrrr

 

).
2
1Re(

1
α

π
dEP

N

i
hit ∫∑

+∞

∞− =

=                                                     (3.6) 

Le calcul de  se fait analytiquement en utilisant les expressions du champ 

électromagnétique dans chaque couche diélectrique : 
hiE

dyHEHEE xiyi

Hi

Hi
yixihi ).~~~~( *

1

* −= ∫
−

                                               (3.7) 

 
Sachant que : 

 

yi
yi

nxi H
y

E
jE ~

~
~ 332222

εε ρ
εωµ

β
ρ
ε

α +
∂

∂
−=                                     (3.8) 

 

y
H

jEH yi
nyixi ∂

∂
−−=

~
~~ 222233

µµ ρ
µ

α
ρ
εωµ

β                                      (3.9) 
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Avec : 

)(

)(

33
2

11
2

33
2

11
2

εβεαρ

µβµαρ

ε

µ

+=

+=

n

n  

 
On remplace ces expressions dans l’expression de , on aura : hiE
 

dy
y

HjEEHH
y

E
jE yi

nyiyi

Hi

Hi
yiyi

yi
nhi )).

~~(~~)~
~

((
*

22*2233

1

*332222

∂
∂

+−−+
∂

∂
−= ∫

− µµεε ρ
µ

α
ρ
εωµ

β
ρ
εωµ

β
ρ
ε

α  

 

i
n

iii
nhi PjPPPjE 4

22
3

2233
2

3322
1

22

µµεε ρ
µ

α
ρ
εωµ

β
ρ
εωµ

β
ρ
ε

α −++−=                    (3.10) 

 
Avec : 
 

∫

∫

∫

∫

−

−

−

−

∂
∂

=

=

=

∂

∂
=

Hi

Hi

yi
yi

i

Hi

Hi

yiyi
i

Hi

Hi
yiyi

i

Hi

Hi
yi

yii

dy
y

HEP

dyEEP

dyHHP

dyH
y

E
P

1

*

4

1

*
3

1

*
2

1

*
1

.
~~

.~~

.~~

~
~

 

 

3.4.1. Calcul de  : iP1

 

∫∫
− −−

−−

− −+−

−+−
=

∂

∂
=

Hi

Hi i
b
hi

h
ii

a
hi

h
i

i
b
ei

b
ei

e
ii

a
ei

a
ei

e
i

Hi

Hi
yi

yii

dyHyBHyA

HyBHyA
dyH

y
E

P
1 1

**
1

**
11

1

*
1 ))).(cosh())(sinh((

)))(sinh())(cosh((~
~

γγ

γγγγ
 

 
ib

ei
h
i

e
i

ib
ei

h
i

e
i

ia
ei

h
i

e
i

ia
ei

h
i

e
i

i PBBPABPBAPAAP 14
*

13
*

12
*

11
*

1 γγγγ +++=                                             (3.11) 

 

Avec : 

∫
−

−− −−=
Hi

Hi
i

a
hii

a
ei

i dyHyHyP
1

1
*

111 ))(sinh())(cosh( γγ  

∫
−

−− −−=
Hi

Hi
i

b
hii

a
ei

i dyHyHyP
1

1
*

112 ))(cosh())(cosh( γγ  
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∫
−

−− −−=
Hi

Hi
i

a
hii

b
ei

i dyHyHyP
1

1
*

113 ))(sinh())(sinh( γγ  

∫
−

−− −−=
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Hi
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b
hii

b
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1
*

114 ))(cosh())(sinh( γγ  

 
3.4.1.1. Calcul de  : iP11

 

∫
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a
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a
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3.4.1.2. Calcul de  : iP12

 

∫
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3.4.1.3. Calcul de  : iP13

 

∫
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3.4.1.4. Calcul de  : iP14
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3.4.2. Calcul de  : iP2
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3.4.2.1. Calcul de  : iP21
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3.14.a) 

.4.2.2. Calcul de  : 
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.4.3. Calcul d  : 
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3.5. Calcul des densités de courant  et des tensions sur les interfaces 
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e d’ordre n* (Nx+ Nz). La résolution de ce système par la méthode de Gauss 
dinaire est impossible car le déterminant 

m
  
Le calcul des densités de courant  et des tensions  est décomposé en deux étapes : 
   -  Déterminat  ., ,, ilil ZX     

     -  Détermination des courants et des tensions à partir des fonctions de base uti
modélisation. 

 
3.5.1. Calcul des coefficients ZX ,  : ilil
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C’est un systèm
or [ ])(βKDet  est nul et le système admet une infinité 

n
 , nous obtenons les autres coefficients par récurrence. 

 

de solutions. 
La solution désirée est obtenue par triangulatio  de la matrice K, ensuite en posant le premier 
coefficient 11, =lX

 
3.5.2. Calcul des courants et des tensions sur les interfaces métallisées : 

Les densités de courant  )(~ αxmiJ et )(~ αzmiJ sont calculées en remplaçant les coefficients  

 dans les expressions suivantes : ilil ZX ,, ,
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De la même façon, les tensions  )(~ αxmiE et )(~ αzmiE sont calculées en remplaçant les 

oefficients  dans les expressions suivantes : 
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Le courant total  qui circule sur l’interface métallisée Mi et qui contient un ruban conducteur  
est calculé en utilisant le théorème de Parsevale : 
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De la même façon pour la
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3.6. Conclusion :  

     Ce chapitre est entièrement consacré au calcul  théorique de l’impédance caractéristique. 
t être défini de trois manières différentes : puissance/courant, puissance/ 
rant/tension ; chaque choix doit être dicté par le type de la ligne et par la 

 
  
Cette grandeur peu

nsion ou bien coute
nécessité d’utiliser une quantité tension (V) ou courant (I) dont on soit assuré de la 
commodité numérique (facilité de calcul des grandeurs V, I). 
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4.1. Introduction : 
 

Dans ce chapitre, nous présentons la mise en œuvre numérique de notre approche 
basée sur la méthode spectrale pour la modélisation, en mode hybride, de l’influence de 
l’anisotropie bi axiale et de l’aspect multi niveaux métallisé  dans les structures planaires 
micro-ondes blindées.  

 
Nous allons, pour cela définir les différentes étapes communes à tout programme qui 

traite la méthode d’approche dans le domaine spectrale. Le langage de programmation choisi 
est le MATLAB. L’objectif final du programme est le calcul  du diagramme de dispersion, la 
permittivité effective et l’impédance caractéristique vis à vis de la fréquence et des 
dimensions, pour différents types de structures de transmission.  

 
 
4.2. Bref aperçu sur le langage MATLAB 
 

De nombreux logiciels interactifs de calcul scientifique existent et sont disponibles sur 
le marché. Parmi ceux-ci, MATLAB est un produit très intéressant pour développer des 
calculs numériques. Il intègre un environnement graphique et ses atouts principaux sont : 
 
• La surprenante simplicité d’utilisation provenant de la vectorisation, 

• La puissance de calcul, 

• La précision des résultats. 

 
MATLAB est un outil de base enrichi par ses nombreuses bibliothèques qui évitent, 

dans de nombreux cas, de programmer les techniques numériques les plus courantes. 
Cependant pour les développements spécifiques, il offre les mêmes possibilités de 
programmation structurée que les langages scientifiques courants (C, FORTRAN...). Ecrit en 
langage C optimisé, le code de MATLAB comporte également des blocs spécifiques écrits en 
langage assembleur pour obtenir des performances améliorées.  
 

La disponibilité de MATLAB est remarquable puisqu’il peut être exécuté sur 
n’importe quel type d’ordinateur utilisé par les scientifiques : PC, Macintosh, Station de 
travail, gros ordinateurs sous UNIX. Les possibilités de ce logiciel sont considérables. Une 
utilisation régulière et un approfondissement progressif de la connaissance du logiciel sont 
néanmoins nécessaires pour une utilisation professionnelle de ce produit. 
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4.2. Description du programme principal 
 
      Le programme conçu par nos soins, permet de calculer en mode hybride les paramètres 
caractéristiques des différentes structures planaires anisotropes en technologie multicouche. 
Ce programme doit accomplir les taches suivantes : 
 

1. Lecture des paramètres physiques et électriques de ligne planaire à analyser. 
2. Appel des différents sous programmes dans le but de générer la matrice globale 

)(βC  et calculer son déterminant pour déduire ensuite la valeur de la constante de 
phase β . 

3. Calcul de la permittivité effective et de la longueur d’onde guidée en fonction de la 
fréquence. 

4. Calcul  de l’impédance caractéristique ; 
5. Affichage des résultats de simulation. 

 
4.2.1 Lecture des données 

 
Le programme principal lit les données relatives à la ligne dans l’ordre suivant : 
 

• La nature de la structure à étudier. 
• Nc : nombre de couches diélectriques. 
• Nm : nombre d’interfaces métallisées. 
• [ ])(irε  : le tenseur de permittivité relative de la couche (i), avec . Nci ,...,2,1=

• [ ])(irµ  : le tenseur de perméabilité relative de la couche (i), avec . Nci ,...,2,1=

•  h (i) : l’épaisseur de la couche (i), avec Nci ,...,2,1= . 

•  Ntf : nombre de termes de Fourier. 
• Nbf : nombre total de fonctions de base (R+M). 
• Nech : nombre d’échantillons sur lequel est défini la constante de phase β. 
• Type : permet de choisir le type de fonctions de base (fonctions de Bessel, ou de 

Tchebytchev. 
• Mode : permet de choisir le type de mode propagé (pair ou impair). 
• F : fréquence de travail. 
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Remarques importantes: 
 

• Toutes les dimensions de la structure sont en millimètres. 
• Le nombre de termes de Fourier Ntf ainsi que la taille de la matrice globale )(βC  

jouent un rôle très important dans la précision de calcul ainsi que dans le temps mis 
par le PC pour exécuter le programme.  

• Le paramètre de Fourier nα  est déterminé en examinant le comportement du champ 

électromagnétique vis à vis de la nature des murs de symétrie (électrique ou 
magnétique). 

 
1. Pour les modes pairs [  pair, impair] : zE zH

                  2.   Pour les modes impairs [  impair,  pair] : zE zH

 
4.2.2 Appel des sous programmes pour le calcul du diagramme de dispersion 

 
    Dans le but de calculer la constante de propagation, le programme principal fait appel à 
certains sous programmes qui pour but de l’assister à accomplir les traitements suivants : 
 

1. Appel du sous-programme Green (ou Green M) pour calculer les fonctions de Green 
du mode étudié. 

2. Appel du sous-programme Matf pour la génération de la matrice globale )(βC . 
3. Appel du sous-programme Dicho pour calculer les constantes de phases β  à l’aide 

de la méthode de Dichotomie. 
4. Appel du sous-programme Poyt pour le calcul de la puissance.  

  
a. Sous programme Green 
 

Ce sous-programme permet de  calculer les valeurs fonctions de Green et les stocke 
ensuite dans des vecteurs de dimension Ntf. 
 
b. Sous programme Matf  
 

Ce sous programme permet de calculer les éléments de la matrice globale )(βC . Les 
paramètres d’entrées de ce sous programme sont les éléments des fonctions de Green générés 

par le sous programme précédent et les transformées de Fourier de fonctions de base xJ~  et zJ~ . 

L’ordre de cette matrice est égal au nombre total de fonctions de base (R+M). 
 
c.  Sous programme Dicho  
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      Ce sous programme permet de calculer les constantes de phase à partir de la détermination 
des zéros du déterminant de la matrice )(βC  par la méthode de dichotomie. 
 
d. Sous programme Poyt  

 
Ce sous programme permet de calculer la puissance globale propagée dans la structure 
étudiée en utilisant le théorème de Poyting.  
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4.2.3 Organigramme global 

   Début  
 
 

Appel du sous programme qui génère 
les fonctions de Green 

Lecture des paramètres physiques et 
électriques de la ligne à étudier 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Appel du sous programme qui génère 
la matrice globale )(βC  après avoir 
calculé la TF des fonctions de base 

 
 
 

Calcul de déterminant de la matrice 
globale )(βC  

 
 
 
 

Calcul ed s constantes de phases β et 

effε à l’aid hode de 
Dichotomie 

Appel du sou programme qui calcule 
la puissance ainsi que l’impédance 

caractéristique  

e de la mét
effε à l’aid miee de la méthode de Dichoto  
Calcul des constantes de phases β et 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Affichage des résultats  
 

Fin 
 
 
 
 
 

Fig. 4.1. Organigramme de calcul du diagramme de dispersion et de l’impédance  
caractéristique.
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4.3. Résultats numériques obtenus 
 

Pour illustrer la validité de la nouvelle approche développée dans ce mémoire, on se 
propose simuler la permittivité effective et l’impédance caractéristique pour plusieurs 
échantillons de structures de transmission réalisées sur des substrats anisotropes 
électriques/magnétiques uni axiaux et bi axiaux. Les résultats obtenus seront comparés aux 
données publiées dans la littérature et à ceux obtenu par un outil de simulation basée sur les 
réseaux de neurones.  
 
4.3.1. Structures à un seul plan métallisé : 
 

4.3.1.1. La ligne micro ruban : 
 

        La figure 4.2 illustre le schéma d’une structure micro ruban  blindée constituée d’une 
couche diélectrique anisotrope (saphir : εyy=11.6 et εxx=εzz=9.4) de hauteur H et de largeur de 
ruban W. La  hauteur H est supposée négligeable devant la hauteur du blindage B et la largeur 
de la structure 2a.                                                

 
 

 
 

Fig. 4.2 structure micro ruban  blindé gravé sur un substrat  anisotrope (saphir)
(H=1mm, B/H=10 ,2a=50mm). 

 
 

La figure 4. 3 montre le comportement dispersif de la permittivité effective εeff  pour 
différents rapports de forme w/H pour des longueurs d’ondes normalisé H/λ <0.08. On 
constate ainsi qu’au fur et à mesure que w/H augmente, la permittivité effective εeff  
augmente. Ce caractère dispersif de la ligne micro ruban pressente une variation linéaire en 
fonction de H/λ. Cette variation  devient importante pour la valeur w /H=4.  
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Fig. 4.3  le caractère dispersif de la ligne  micro ruban  blindé gravé sur un substrat  

anisotrope (saphir). 
 

Contrairement à la permittivité effective, lorsque le rapport de forme w/H augmente, 
l’impédance caractéristique de la ligne micro ruban décroît, cette décroissance  est  linéaire  
en fonction de H/λ, voir  Fig. 4.4. Les  résultats obtenus sont conformes avec ceux publiés 
[31]. 

 

0,00 0,02 0,04 0,06 0,08
0

10

20

30

40

50

60

70

Zc
(o

hm
)

(H/λ0)

 w/H=1
 w/H=2
 w/H=4

 Résultat publiés

 
Fig. 4.4 Variation  de l’impédance caractéristique  en fonction de H/λ de la ligne  micro ruban  blindé 

gravé sur le  saphir. 
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4.3.1.2. La ligne à fente (slot line) : 
 
        La technique développée dans ce travail  pour l’analyse dans le domaine spectral des 
circuits planaires micro-ondes est aussi applicable pour l’analyse d’un guide  d’onde 
rectangulaire  ayant une plaque métallique sur le plan H; ce guide d’onde peut être considéré 
comme une ligne à fente (slot line) blindée gravée sur l’aire (un substrat isotrope  εr = 1). 

 

 
Fig. 4.5   Structure à fente   blindée gravée sur l’aire (guide d’onde rectangulaire 

caractérisée par une plaque métallique sur le plan H). 
 

La  relation entre la constante  de phase et la fréquence de travail  de cette structure 
ressemble à celle du mode TE d’un guide d’onde rectangulaire. La plaque métallique placée 
sur le plan H, joue un rôle important dans le filtrage des modes d’ordre supérieurs (mode 
parasites).  
 
Le rapport s/b influe considérablement sur la fréquence de coupure de cette structure (Fig. 
4.6), cette variation peut être considérée  linéaire. La valeur de Fc   tend vers celle du mode 
TE d’un guide d’onde rectangulaire ayant les mêmes  dimensions quand ce rapport (s /b) tend 
vers 1. Donc l’objectif de la fente est de commander la fréquence de coupure ainsi que le 
filtrage des modes parasites. 
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Fig. 4.5 Fréquence de coupure du mode dominant de la  ligne à fente (guide d’onde rectangulaire 
avec    une plaque métallique sur le plan H) en fonction du rapport s/b     (εr = 1, h1 = h2 =  5 mm,  

b = 23 mm) 
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Les figures 4.6 et 4.7 présentent l’influence du rapport h2/h1 sur la fréquence de 

coupure et de l’impédance caractéristique. On constate ainsi qu’au fur et à mesure que h2/h1 
augmente, Fc augmente contrairement à l’impédance caractéristique où la décroissance   est 
considérable. Notons aussi, la possibilité d’avoir la même valeurs de Zc (130Ω) à F= 6.5 GHz 
quelque soit la valeur du rapport h2/h1. Nos résultats sont en accord avec ceux publiés [73]. 
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Fig.4.6. Fréquence de coupure du mode dominant de la  ligne à fente (guide d’onde rectangulaire 
avec une plaque métallique sur le plan H) en fonction du rapport h2/ h1  (εr = 1, s=1mm, h1 + h2 =  

10 mm,  b= 23 mm) 
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Fig.4.7.Variation de l’impédance caractéristique du mode dominant de la  ligne à fente (guide 

d’onde rectangulaire avec une plaque métallique sur le plan H) en fonction de la fréquence pour 
différentes valeurs du rapport h2/ h1  (εr = 1, s=1mm, h1 + h2 =  10 mm,  2a = 23 mm) 
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4.3.1.3. Coupleur microstrip à deux rubans : 
 

Considérons le  coupleur microstrip anisotrope à deux rubans conducteurs donné par  la figure 
4.8. Cette  structure trouve des applications très variées dans la réalisation des circuits intégrés 
micro-ondes notamment les filtres et les coupleurs directifs. 
 
 
 

 

QQ’ 

 
 Fig.  4.8 Coupe transversale d’un coupleur  microstrip  anisotrope à deux rubans 

conducteurs. 
 
Cette structure peut supporter 2 modes de propagation suivant l’emplacement des murs de 
symétrie électrique et magnétique dans le plan QQ’ : 
 
• Mode pair: QQ ' mur magnétique.  
• Mode impair: QQ '  mur électrique. 
 

L'uniformisation des vitesses de phase des modes pairs et impairs joue un grand rôle dans 
l’amélioration de la directivité des coupleurs. En théorie, les substrats anisotropes peuvent 
servir à rendre égales les vitesses des deux modes pour la ligne couplée ouverte, mais le 
rapport d’anisotropie AR (AR=εxx/εyy) nécessaire à cette uniformisation (vpair = vimpair) n'est 
pas réalisable avec les matériaux connus. D'autre part, si une couverture est utilisée, la  
condition vpair=vmpair est possible sur le plan pratique, aussi bien pour le cas isotrope 
qu’anisotrope.  
 

Les figures 4.9 et 4.10  illustrent  le comportement de la permittivité effective et de 
l’impédance caractéristique  pour les lignes couplées avec un AR > 1 (AR = 1.26 pour  
Epsilam-10), AR = 1 (substrat isotrope avec εr =10,3)  et AR<1(AR=0.81 pour le saphir) en 
fonction de B/h1. Comme il apparaît dans ces courbes, l’uniformisation des vitesses de phase 
est réalisée dans chacun des trois cas.  
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Fig. 4.9 Influence du rapport d’anisotropie (AR) sur la permittivité effective  
pour les coupleurs microstrip (w/h=0.7, s/h=0.26, f=100 MHz) 
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Fig. 4.10 Influence du rapport d’anisotropie (AR) sur l’impédance caractéristique 
pour les coupleurs microstrip (w/h=0.7, s/h=0.26, f=100 MHz) 

 
Notons cependant que du point de vue pratique, une faible valeur de B/h1 est plus sensible aux 
erreurs de tolérances de fabrication pour la conception des coupleurs. Par conséquent, les 
substrats pour lesquels AR>1 devraient être utilisés pour minimiser cette sensibilité à ces 
erreurs. L’utilisation du substrat Epsilam 10 est alors plus appropriée (AR=1.26) pour une 
conception précise des coupleurs directifs. 
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De même, pour l’impédance caractéristique, on voit que Zc du  mode pair et plus sensible aux 
variations du rapport B/h1 que celle du mode impaire pour les trois substrats. Pour les 
structures étudiées, les résultats obtenus sont conformes à ceux publiés [31]. 
 
 

4.3.1.4. Coupleur microstrip à trois rubans conducteurs : 
 
          Les coupleurs à trois rubans conducteurs sont particulièrement utiles dans les systèmes 
de communications pour combiner deux signaux en un sans aucune interaction entre les 
signaux sources. Par ailleurs, la conception des filtres par cette configuration possède deux 
avantages principaux par rapport à celle de la ligne couplée traditionnelle. En effet, la 
contrainte de l’utilisation de gaps serrés lors de la conception  des filtres passe bande / large 
bande  peut être considérablement allégée ; en outre les caractérisations des filtres stop bande 
peuvent être améliorées. Par ailleurs, l’utilisation d’un substrat anisotrope peut être exploitées 
pour améliorer l’isolation et la directivité des coupleurs en égalisant les vitesses de phase des 
modes pair impair et impair pair. Elle procure également une flexibilité de conception grâce à 
la possibilité de changer les caractéristiques des matériaux anisotropes, en changent les 
éléments du tenseur permittivité (εx et εy). 

 
 

 
 

Fig.  4. 11 Coupe transversale d’un coupleur  microstrip anisotrope à 3 rubans conducteurs. 
 
 
 

Les impédances des modes, les vitesses des phases et les constantes de couplage  du coupleur 
à trois lignes sont présentées pour des substrats isotropes et anisotropes. Les rubans 
conducteurs sont supposés parallèles à la direction de propagation z, espacé par la même 
distance S, de largeur égale à W. La configuration du champ électrique pour les trois modes 
de propagation indépendant  (pair pair (EE), impair impair (OO), impair pair (OE)) est 
présentée sur  la Figure 4.12. 
La valeur de Zeo est donnée par  la racine carrée du produit Zoo × Zee et est considérée 
équivalente à celle du mode pair de la ligne couplée. Cependant l’égalisation des vitesses de 
phase ooooeo vvv .=  et améliore considérablement la directivité du coupleur à trois 
lignes. 

oev
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Les constantes de couplage  du coupleur sont données par : 
  

ooee

ooee

ZZ
ZZk

+
−

=2            
oeooee

oeooee

ZZZ
ZZZ

k
+

−
=13  

 
Où K2 représente le couplage des lignes des extrémités vers la ligne du milieu et K13 le 
couplage entre  les  lignes des extrémités à travers  la ligne du milieu. 
 
 
 

 
 

Fig.4.11.Configuration du champ électrique pour les trois modes dans un coupleur à 3 lignes. 
 

 
Les figures 4.12 et 4.13 illustrent le comportement de l’impédance caractéristique des trois 
modes d’un coupleur à trois lignes pour différentes valeurs des rapports w/h et s/h (le 
coupleur est gravé sur un substrat isotrope avec εr =9.8).  D’après ces courbes, on voit  que 
Zoe et Zee sont plus sensibles aux variations du rapport w/h, contrairement au Zoo. Notons 
aussi qu’une variation du rapport w/h entre 0.2 et 1 provoque une diminution du Zoe et Zee de 
l’ordre de 1/2. 
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 Fig.4.12. Variation de l’impédance caractéristique du mode pair- pair (Zee) et  impaire- 
impaire (Zoo) en fonction des rapports w /h et s/h d’un coupleur à 3 rubans conducteurs gravés 

sur un substrat isotrope  
 (εr =9.8,, h /H=0.1, h/a=0.1, f = 1 GHz) 
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Fig.4.13. Variation de l’impédance caractéristique du mode impair- pair (Zoe) en fonction des 
rapports w /h et s/h d’un coupleur à 3 rubans conducteurs gravés sur un substrat isotrope  

 (εr =9.8, h /H=0.1, h/a=0.1, f = 1 GHz) 
 
Pour étudier l’influence de l’anisotropie sur ce type des coupleurs , nous avons analysé cette structure 
pour un substrat anisotrope uni axial dont le rapport d’anisotropie AR est ajustable. Pour cela  nous 
avons tracé les variations des impédances des modes, constantes de couplages ainsi que les vitesse des 
phases  en fonction du rapport AR=εxx/εyy   , voir les figures  4.14, 4.15 et 4.16 respectivement.  
 
A travers les courbes de la  figure 4.14, on constate que les  impédances des modes diminuent avec 
l’augmentation du rapport d’anisotropie AR, cette diminution est due au couplage des lignes du 
champs électrique qui devient important lorsque AR augmente, ce qui provoque une augmentation de 
la capacité du couplage, par conséquence une diminution de Zc. 
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Pour le mode pair pair, l’onde EM se propage dans les rubans conducteurs sans aucun couplage entre 
les rubans d’où une faible capacité de couplage et par conséquence une valeur élevée de Zee par 
rapport à Zoo et Zoe, et par conséquent  une constante de couplage K13  faible (figure.4.15).  
Pour  les autres  modes impair impair et impair pair, les champs qui se propagent sur les rubans sont 
fortement liés entre eux, ce se traduit par des valeurs élevées de K2 et des valeurs faibles de Zoo et 
Zoe. 
 
En fin, la figure 4.16 montre la possibilité d’uniformiser les vitesses de phase des modes pair impair et 
impair pair en jouant sur le rapport d’anisotropie, cette uniformisation est obtenue pour un AR=2.5 et  

64.0== oeeo vv .  
Les résultats obtenus par notre programme sont on accord avec ceux publiés [76], ce qui 
confirme la validité de notre approche pour le cas de ces coupleurs. 
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Fig.4.14. Variation de l’impédance caractéristique (Zoe, Zoo, Zee) en fonction de rapport εxx / 

εyy  d’un coupleur à 3 rubans conducteurs gravés sur un substrat anisotrope  
 (εyy =2.55, w / h =0.8, s / h =0.2, h /H=0.1, h/a=0.1, f = 1 GHz). 
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Fig.4.15. Variation des rapports de couplage K2 et K13 en fonction de rapport εxx / εyy  d’un 

coupleur à 3 rubans conducteurs gravés sur un substrat anisotrope  
 (εyy =2.55, w / h =0.8, s / h =0.2, h /H=0.1, h/a=0.1, f = 1 GHz) 
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Fig.4.16. Variation de la vitesse de phase normalisée des modes impair pair (Voe/C) et pair 

impair (Veo/C) en  fonction de rapport εxx / εyy  d’un coupleur à 3 rubans conducteurs gravés 
sur un substrat anisotrope (εyy =2.55, w / h =0.8, s / h =0.2, h /H=0.1, h/a=0.1, f = 1 GHz) 

 
 

4.3. 2.Structures à deux plans métallisés : 
4.3.2.1. Structures symétriques : 

 
Considérons la structure planaire anisotrope multicouche couplée bilatérale de la figure 4.17. 
Ces structures trouvent des applications très variées dans la réalisation des circuits intégrés 
micro-ondes notamment les filtres et les coupleurs directifs.  
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Fig. 4.17. Coupe transversale d’une structure planaire anisotrope multicouche couplée bilatérale. 
 

Cette structure peut supporter 4 modes de propagation suivant l’emplacement des murs de 
symétrie électrique et magnétique dans les plans PP ' et QQ’ : 
 
• Pair-pair: QQ ' mur magnétique, PP ' mur magnétique.  
• Pair-impair: QQ ' mur magnétique, PP ' mur électrique.  
• Impair-pair: QQ ' mur électrique, PP ' mur magnétique.  
• Impair-impair: QQ ' mur électrique, PP ' mur électrique. 
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4.3.2.1.1. La ligne couplée bilatérale suspendue (LCBS): 
         

La figure 4.19 indique la variation de Zc en fonction de w/b pour deux modes de 
propagation dans le cas de la ligne couplée bilatérale suspendue LCBS, voir figure 4.18. Cette 
variation montre une diminution de Ζoe et Ζoo vis à vis de w/b. Notons que les valeurs de Ζeo 
sont considérablement plus élevées que celles de Ζoo. Notons aussi que ces résultats sont 
conformes à ceux publiés [77], [78]. 

 
Fig. 4.18. Coupe transversale d’une structure LCBS. 
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 Fig. 4.19. Variation de Zc du mode impair –paire et impair –impair en fonction du w/b 
pour différentes valeurs du s/b pour  la ligne couplée bilatérale suspendue (LCBS) : c/b=10, 

d/b=0.2, ε=10. 
 

4.3.2.1.2. Le coupleur coplanaire bilatéral (CCB): 
 

La figure 4.18 présente une coupe transversale d’un coupleur coplanaire bilatéral gravé sur un 
substrat isotrope, ce type de coupleur offre de nombreuses possibilités : facilité de convexion 
des composantes, élimination des trous métallisés et par conséquence les effets parasites 
associés, meilleur découplage entre les lignes et en fin, conception plus souple grâce à la 
possibilité de réaliser une même impédance caractéristique avec différents dimensionnement 
de la lignes. 
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Fig. 4.18. Coupe transversale d’une structure CCB. 

 
 

        La figure 3.8 montre les variations du Zeo et Zee en fonction de la fréquence normalisée 
a/λ0, pour différentes valeurs de la largeur de la fente normalisée w/b (coupleur coplanaire à 
deux interfaces métallisées). Nous remarquons que pour une valeur de 2s/d fixe, l’impédance 
caractéristique diminue  pour le mode impaire (impaire impaire) et augmente pour le mode 
pair (impaire pair) jusqu’à la valeur a/λ0 = 0.5. Au delà de cette valeurs les variations de Zc 
devient faible. On remarque aussi, d’après ces courbes la possibilité d’avoir la même valeur 
d’impédance caractéristique des modes paire et impaire pour les différentes valeurs du rapport 
w/b. Ces résultats sont en accord avec ceux publiés [79], [80]. 
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 Fig.4.20. Variation de l’impédance caractéristique du mode pair impaire et impaire pair 

fonction de w/b pour le coupleur coplanaire bilatéral: 2s/d =0.1, d/a= 0.03515, a=3.556mm. 
b=1.778mm et ε=2.22. 

 
 

4.3.2.2. Structures asymétriques : 
 
 La figure 4.21 représente une coupe transversale d’une structure couplée 
asymétrique. Plusieurs types de couplage entre les deux interfaces métallisées peuvent être 
réalisés à base de cette structure asymétrique, comme c’est le cas du couplage mixte              
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CPW / slot line ou microstrip / slot line ou plus simplement microstrip / microstrip ou ligne 
fin line, il est important de choisir la forme adéquate des fonctions de Green (impédance, 
admittance ou hybride) afin d’exploiter efficacement les avantages de la M.A.D.S, qui 
constitue l’outil de modélisation, pour caractériser le couplage. La nature de ce couplage 
influe sur la grandeur à modéliser (champ ou courant) ainsi que sur le choix des fonctions de 
base. 
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Fig. 4.21. Coupe transversale d’une structure planaire anisotrope multicouche couplée 
asymetrique. 

 
Cette structure peut supporter 2 modes de propagation suivant l’emplacement des murs de 
symétrie électrique et magnétique dans le plan QQ’ : 
 
• Pair: QQ ' mur magnétique. 
• Impair: QQ ' mur électrique.  
 
4.3.2.2.1. Structure microstrip / microstrip couplée : 
 

La figure 4.21 représente une structure microstrip / microstrip couplée, les trois rubans 
conducteurs sont gravés sur deux couches diélectriques anisotropes, ce qui permet une grande 
flexibilité avec cette configuration (deux couches diélectriques). Cette structure est 
généralement utilisée  dans les filtres et les coupleurs directionnels. 
 

 
Fig. 4.21. Coupe transversale d’une structure microstrip / microstrip couplée. 
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A partir des résultats obtenus par le programme de simulation, nous avons tracé sur la  
figure 4.22 le diagramme de dispersion de la  structure réalisée  sur un substrat anisotrope qui 
est le saphir (εx1 =εx2 = εz1 = εz2 =  9,4, εy1 = εy2 = 11,6, h1 = h2=1 mm, h3= 2 cm, w/h1 =1, 
s/h1 = 0.5). On remarque ainsi que cette structure à un caractère dispersif  vis à vis de la 
fréquence (5 – 16 GHz) pour les deux modes pair et impair. 
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Fig.4.22. Diagramme de dispersion de la structure microstrip/microstrip couplée sur un substrat 
anisotrope (εx1 =εx2 = εz1 = εz2 =  9,4, εy1 = εy2 = 11,6, 2a = 20 mm, b = 6 mm, h1 = h2=1 mm, h3= 2 

cm, w/h1 =1, s/h1 = 0.5) 
 
De même pour l’impédance caractéristique, les courbes de la figure 4.23 montrent 

qu’une variation de la fréquence entre 5 et 16 GHz provoque un changement significatif de la 
valeur de Zc pour les deux modes pair et impair( w/h1 =1.8, s/h1 = 1). 
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Fig.4.23. Variation de Zc des 2 modes pair et impair  de la structure microstrip/microstrip 

couplée sur un substrat anisotrope (εx1 =εx2 = εz1 = εz2 =  9,4, εy1 = εy2 = 11,6, 2a = 20 mm, b = 6 
mm, h1 = h2=1 mm, h3= 2 cm, w/h1 =1.8, s/h1 = 1) 
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4.3.2.2.2. Structure micro strip couplée / slot line: 
 

La figure 4.24 représente une coupe transversale d’une structure microstrip couplée / 
slot line, cette structure a était proposée par Aikawa [82], [83] afin de résoudre quelques 
difficultés partielles rencontrées dans la réalisation des structures couplées comme le cas des 
coupleurs hybride à -3db. La réalisation des coupleurs directionnelles nécessite généralement 
une égalisation des vitesses de phase des modes pair et impair, où la distance de séparation 
entre les deux rubans conducteurs 2s doit être suffisamment large, afin d’avoir une  facilité de 
fabrication. Dans cette structure proposée par Aikawa, les vitesses de phases des modes pair 
et impair peuvent être facilement contrôlées en jouant sur la largeur de la fente. 
 
 

 
 

Fig. 4.24. Coupe transversale d’une structure microstrip couplé /slot line. 
 

La figure 4.9 montre l’influence du changement des rapports 2(L-a)/h et s/h  dans le cas du 
mode impair (appelé aussi ‘strip mode’) et du  mode pair (appelé aussi ‘slot mode’) sur la 
variation de l’impédance caractéristique. 
On constate ainsi qu’au fur et à mesure que s/h augmente, Zc du mode impair augmente 
contrairement au mode pair ou Zc décroît avec l’augmentation de s /h. Notons aussi que 
l’augmentation du rapport 2(L-a)/h entraîne l’augmentation de Zc du mode pair  
contrairement au  Zc du mode impair qui reste pratiquement inchangé. 
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Fig.4.24.Variation de Zc du modes pair et impair de la structure slot line/microstrip couplé en 
fonction du 2(L-a)/h et s/h (w/h=1.2, L/h=b/h=t/h=10, εr = 2.4). 

 
 

Afin d’étudier l’influence du rapport 2(L-a)/h sur la longueur d’onde normalisée, nous avons 
tracé les courbes de la figure 4.25. On constate à travers ces courbes que la longueur d’onde 
normalisée des deux modes croît au fur et à mesure que le rapport 2(L-a)/h augmente. Cette 
variation est plus accentuée pour le mode pair que pour le mode impair. Notons aussi que 
pour une certaine valeur du rapport 2(L-a)/h (2(L-a)/h=2.8), les courbes des modes pair et 
impair se croisent. Ce phénomène est très utile pour les applications des coupleurs directifs. 
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Fig.4.25. La longueur d’onde normalisée du mode pair et impair de la structure slot 
line/microstrip couplé en fonction du 2(L-a)/h et s/h (w/h=1.2, L/h=b/h=t/h=10, εr = 2.4). 
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4.3.2.2.3. Structure coplanaire/microstrip : 
 
Afin d’étudier l’effet du couplage causé par la largeur du ruban conducteur gravé sur la 
deuxième face d’une structure coplanaire suspendu (la figure 4.26) Sur la permittivité 
électrique et l’impédance caractéristique, nous avons analysé la structure 
coplanaire/microstrip sur un substrat isotrope (εr = 2.5).   
 

 
 

Fig. 4.26 : Coupe transversale d’une structure coplanaire / microstrip. 
 
 
 

 
a) 

 
b) 

 
Fig.4.27. Configuration du champ électrique  d’une ligne coplanaire suspendu  a) mode impair 

b) mode pair. 
 

 
D’après les courbes des figures 4.28 et  4.29 décrivant les variations de εeff et Zc des deux 

modes (pair et impair) d’un guide d’onde coplanaire couplée (structure coplanaire 
couplé/microstrip avec L=0) en fonction de la largeur du ruban conducteur d, on constate que 
εeff et Zc des modes pair et impair  ont des valeurs identiques et cela pour d>5mm. La 
configuration du champ électrique des modes pair et impair  est présentée sur la figure 4.27. 
Cette configuration montre un très faible effet du couplage  entre les deux lignes coplanaires 
constituant cette structure.  
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Fig.4.28 .Variation de la permittivité effective de la structure  microstrip/coplanaire couplée 
pour les deux modes pair et impair en fonction de la largeur d  (εr = 2,5, w=1mm, s=0.5mm, L=0, 

a = 100 mm, b = 10 mm, h1 = h3 =  60 mm, h2= 0.635 mm). 
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Fig.4.29 : Variation de l’impédance caractéristique  de la structure  microstrip /coplanaire 
couplée pour les deux modes pair et impair en fonction de la largeur d  (εr = 2,5, w=1mm, 

s=0.5mm, L=0, a = 100 mm, b = 10 mm, h1 = h3 =  60 mm, h2= 0.635 mm) 
 
 
 

D’après les courbes des figures 4.30 et 4.31, et  pour des valeurs de L>5mm, le ruban 
conducteur L devient suffisamment large pour pouvoir couvrir les deux  lignes coplanaires. 
Cela  entraîne pour εeff  et Zc une  différence entre les modes pair et impair. La configuration 
de champ électrique dans ce cas  est  présentée  sur la figure 4.32.  
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Fig.4.30 : Variation de la permittivité effective de la structure  microstrip/coplanaire couplée 
pour les deux modes pair et impair en fonction de la largeur L  (εr = 2,5, w=1mm, s=0.5mm, d 

=5mm, 2a = 100 mm, b = 10 mm, h1 = h3 =  60 mm, h2= 0.635 mm), 
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Fig.4.31 : Variation de l’impédance caractéristique de la structure  microstrip/coplanaire 
couplée pour les deux modes pair et impair en fonction de la largeur L  (εr = 2,5, w=1mm, 

s=0.5mm, d =5mm, 2a = 100 mm, b = 10 mm, h1 = h3 =  60 mm, h2= 0.635 mm). 
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Fig.4.32 : Configuration des lignes du champs E pour la structure coplanaire couplée / 

microstrip A) mode pair avec L=3mm. B) mode impair avec L=3mm. C) mode pair avec 
L=10mm. D) mode impair. 

 
 

 
4.3.3. Structures à trois plans métallisés :  

 
4.3.3.1. Coupleur microstrip  à trois plans métallisés : 
 

Nous présentons dans ce qui suit les résultats numériques de la modélisation d'un coupleur 
à 3 niveaux métallisés (voir la figure 4. 33). Le circuit analysé comporte 4 couches 
diélectriques dont les milieux 2 et 3 sont anisotropes (εrx2=6.64, εry2=6.24, εrz2=5.56; εrx3=2.35, εry3=2, 
εrz3=3.5, µrx3=2.75, µry3=2, µrz3=3.5). Les figures 4.34 et 4.35 illustrent la variation de la permittivité 
effective en fonction de la fréquence pour le mode pair.  

 
Fig.4.33 : Coupe transversale d’un coupleur microstrip à 3 plans métallisés. 
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A travers les courbes de la figure 4.34, nous observons que l'épaisseur h2 influe 
considérablement sur la permittivité effective notamment pour les faibles valeurs ou la 
dispersion est importante. Par contre pour des valeurs élevées pour h2, la dispersion devient 
faible. Nous constatons aussi que la permittivité effective augmente avec h2. 
La même constatation peut être faite à propos des courbes de la figure 4.35  où la permittivité 
effective croît avec l'épaisseur de h3, la dispersion étant plus importante pour h3=1mm. 
D'autre part, il est intéressant de remarquer que l'influence de h2 sur εeff est plus élevée que 
celle due à h3. En effet, on signale une augmentation de l'ordre de 20 % pour h2 variant entre 1 
et 1.5, contre 8 % environ pour h3 pour des fréquences relativement faibles. 
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 Fig.4.34 : Permittivité effective du mode pair fonction de la fréquence pour différentes 
valeurs de h2 (h1 + h2 = 4.5 mm, h3= 0.5mm, h4= 4 mm, 2a=5mm). 
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Fig.4.35 : Permittivité effective du mode pair fonction de la fréquence pour différentes valeurs 
de h3 (h1= 4 mm,  h2= 0.5 mm,  h3 + h4 = 4.5 mm, 2a=5mm). 
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4.3.3.2. Coupleur slot line à trois plans métallisés : 
 

La figure 4.36 présente  un  coupleur à fentes qui comporte 4 couches diélectriques 
caractérisées par deux couches anisotropes identiques. (εrx2=εrz2= 3, εry2= 3.5 , εrx3=εrz3= 3,εry3= 3.5) . 

 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.4.36 : Coupe transversale d’un coupleur Slot Line à 3 plans métallisés. 
 

 
La figure 4.37 illustre les variations de la longueur d’onde normalisée  du mode impair pour 3 
valeurs différentes de S2 (S2 =0.1mm, S2 =0.5mm et S2 =2.5mm).       On constate que pour 
une valeur donnée de la largeur de fente S2, le coupleur se comporte comme un filtre passe 
haut dont la fréquence de coupure augmente avec la valeur de S2. D’autre part on constate que 
la longueur d’onde normalisée diminue au fur à mesure que la fréquence augmente. Cette 
diminution  est rapide jusqu’à 20GHz pour  S2=0.1mm, 30GHz pour  S2=0.5mm et 40 GHz 
pour S2=2.5mm. Au delà de ces fréquences, elle devient faible.  
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Fig. 4.37 : Le diagramme de dispersion du coupleur à fente à trois plans métallisés (mode 

impair) (h1= h4= 3.5 mm, h2= h3= 0.25 mm, S3 = S1 = 0.5 mm2a=4mm). 
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A travers les courbes de la figure 4.37, on constate que la longueur d’onde normalisée de ce 
coupleur est très sensible aux variations du rapport S0=S1/S2 avec  S1= S3  et  S2=0.5mm, 
Contrairement au rapport S0=S1/S2 avec  S1= S3  =0.5mm  ou cette variation est très faible. 
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Fig.4.38 : Variation de la longueur d’onde normalisée en fonction des rapports S0=S1/S2  et 
S0=S2/S1  ( h1= h4= 3.5 mm, h2= h3= 0.25 mm, le cas S0=S1/S2, S2 = 0.5 mm et S1=S3, le cas 

S0=S2/S1, S1=S3=0.5mm, 2a=4mm) 
 
 
 
 
4.4. Conclusion : 
 
Dans ce chapitre nous avons mis en évidence l’efficacité du notre  approche. Pour cela nous 
avons  validé les résultats obtenue par notre programme par comparaison comparais avec ceux 
publié dans des journaux de renommée internationale ainsi que par le logiciel neuromodeler 
[87] qui exploite la technique des réseaux de neurones. 
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CONCLUSION GENERALE 
 
 

L’emploi des structures planaires miniaturisées est devenu le souci permanent du 
chercheur aussi bien que le constructeur des circuits hyperfréquences. Cependant, il y a 
nécessité de connaître à priori le comportement de telles structures. L’élément de base de leur 
réalisation est le substrat, puisque c’est de lui en grande partie dont dépend l’efficacité des 
circuits micro-électroniques. Dans ce cadre, la nature anisotrope doit absolument être intégrée 
dans le processus de modélisation des circuits qui utilisent ce type de substrats. En plus Le 
besoin de certaines fonctions électronique (directivité, isolation,…) en hyperfréquence 
nécessite  l’exploitation des technologies  multicouche et multi niveaux de métallisation. Pour 
cela, le chercheur a besoin de modèles qui lui permettent de comprendre le comportement des 
phénomènes physiques au moyen d’équations aux dérivées partielles (équations de Maxwell) 
tout en prenant en considération l’influence de l’anisotropie, ainsi que celle du technologie 
multicouche et multi niveaux métallisée . 
          

Dans ce mémoire, nous avons présenté une approche originale, qui est en effet une 
extension de la méthode d’approche dans le domaine spectrale, pour l'analyse et la 
caractérisation des structures planaires anisotropes en configuration multicouche à plusieurs 
niveaux de métallisation. Cette analyse est très rare; la majorité des études a porté sur des 
circuits bilatéraux comportant deux plans métallisés. La formulation présentée est basée sur 
l'établissement de matrices de passage reliant les composantes tangentielles du champ 
électromagnétique (EM) entre deux interfaces diélectriques successives. L’anisotropie est de 
type bi axiale (ε et µ sont des tenseurs diagonaux). Cette méthode présente de nombreux 
avantages par rapport a la méthode spectrale originale ainsi qu’aux méthodes 
conventionnelles qui travaillent dans le domaine spatial, qui peuvent se résumer en: 
 
1. Elle est numériquement plus efficace et plus souple du fait qu’on manipule des équations 

algébriques simples dans le domaine spectral au lieu d’équations intégrales couplées dans 
le domaine spatial qui nécessitent des temps de traitement plus longs. 

 
2. Les fonctions de Green présentent des formes simples dans le domaine de Fourier 

contrairement au domaine spatial où leur forme est par fois impossible à identifier. 
 
3. le nombre des couches diélectrique et des interfaces métallisées peut être arbitrairement 

choisi, par l’utilisateur. 
 
4. La précision peut être systématiquement améliorée en augmentent la taille de la matrice 

associée  au système d’équations linéaires. 
 
           L’approche originale développée dans ce mémoire a été largement validée par la 
comparaison des résultats numériques obtenus à ceux disponibles dans des journaux de 
renommée internationale ainsi que par le logiciel Neuromodeler qui exploite la technique des 
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réseaux de neurones. Les résultats présenté, portent sur l'étude des propriétés de propagation 
(constante de phase, longueur d’onde normalisé et la permittivité effective) et de l’impédance 
caractéristique de ces structure en fonction de leurs dimensions et des propriétés 
électriques/magnétique  des substrats.  
 

   
 

Pour terminer, nous espérons que ce modeste travail servira de base pour les futurs 
travaux de recherche en général, pour analyser les structures planaires anisotropes à tenseurs 
de permittivité et (ou) perméabilité non diagonaux ainsi que la prise en compte de certains 
phénomènes perturbateurs qui risquent d’influencer la propagation des OEM tels que : les 
discontinuités ou les pertes. 
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ANNEXE  A 

TRANSFORMEE DE FOURIER 

 

C.1. Série de Fourier 

  Soit une  fonction périodique de période 2T, on dit que  est décomposable en série de 

Fourier (c’est à dire qu’elle peut s’écrire comme une combinaison linéaire de fonction 

trigonométrique sinusoïdales) si et seulement si la série obtenue converge vers .pour 

cela la fonction périodique doit satisfaire aux conditions de Dirichlet. 

f )( xf

)( xf

Lorsque ces conditions sont remplies la fonction  s’écrit comme suite : )( xf

                                                                                                     (C.1) ∑
+∞

−∞=
−=

n
nxJxf )exp(A  )( n α

nA étant le coefficient de Fourier donné par : 

                       ∫
+

−

=
T

T
nn dxxJxfTA )exp()( 2

1  α     avec :   T
n

n
πα =  

C.2.Transformée de Fourier discrète 

Par définition, la transformée de Fourier discrète d’une fonction  (notée :)( xf )( ~
nf α  ) 

s’exprime par :  

                                         ∫
+

−

=
T

T
nn dxxJxfTf )exp()( 2

1)( ~ αα                                                    (C.2) 

La transformée inverse notée par )]( ~[1 nfTF α−  est donnée comme suit :                                                           

                                                                                                (C.3) ∑
+∞

−∞=
−=

n
nxJxfxf )exp()( ~)( α

C.3. Transformée de Fourier d’une fonction 

La transformée de Fourier d’une fonction  non périodique (T tend vers ∞  ) est définie par : f
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                                          ∫
+∞

∞−

= dxxJxfTf ) exp()( 2
1)( ~ αα                                                     (C.4) 

Sa transformée inverse s’exprime par : 

                                                                                              (C.5) dxxJfxf ∫
+∞

∞−

−= ) exp()( ~)( αα

En utilisant la notation (C.5), il est facile de montrer la propriété suivante : 

                                            fJx
f

TF m
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⎣

⎡
∂
∂

 

Dans le cas de la TF discrète, on a : 
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TF m
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m ~.)( α−=⎥
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C.4. Théorème de Parseval 

Le théorème de Parseval s’exprime pour la TF discrète par : 

                                         ∑∫
+∞

−∞=
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−

=
n

nn
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gfdxxgxfT )(~ )( ~)(  )( 2
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Et pour la TF continue : 
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ANNEXE B 
 
 

EXPRESSIONS DES COMPOSANTES TANGENTIELLES  
DU CHAMP E.M EN FONCTION DE yy H~  et  E~  

 
 

D.1 Expressions de y
Ey

∂
∂~

 et y
H y

∂
∂ ~

 en fonction de zE~  et zH~  

 
L’équation (3.4.c) s’écrit dans le domaine spectral sous la forme : 
 

z
x

yn Hjy
E

Ej ~
~

~
33ωµα −=∂

∂
−−  

 
En remplaçant yx EetE ~~ par leurs expressions d’après (3.6.a) et (3.6.b) respectivement, on 

obtient :  
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On dérive  l’équation (3.6.d) par rapport à y, on aura alors:   
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Ce qui implique d’après l’équation (D.1):   
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D’autre part, l’équation (3.5.c) s’écrit dans le domaine spectral sous la forme : 
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En remplaçant ensuite yx HH ~,~  par leurs expressions d’après (3.6.c) et (3.6.d) respectivement, 
il vient :  
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Après avoir dérivé l’équation (3.6.b) par rapport à y, on aura : 
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Ce qui implique d’après l’équation (D.3):  
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D.2. Expressions de zE~  et y
Hz

∂
∂ ~

 en fonction de yH~  et y
Ey
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En combinant les équations (3.6.d) et (D.4), on obtient : 
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D’où l’on tire finalement, d’après l’équation (3.6.d) : 
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D.3. Expressions de zH~  et  y
Ez

∂
∂~

 en fonction de yE~  et y
H y
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En combinant l’équation (3.6.b) et (D.2), il vient: 
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D’où l’on tire, d’après (3.6.b) et (D.7) : 
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En substituant ensuite les équations (D.5) et (D.6) dans (3.6.a), on déduit : 
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De la même façon, si on substitue les équations (D.7) et (D.8) dans (3.6.c), on obtient : 
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Finalement, en récapitulant, on obtient les expressions suivantes des composantes 
tangentielles du champ EM en fonction de Ey et Hy: 
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ANNEXE C 
 

CALCULE DES ELEMENTS DE LA MATRICE M 
 

 
L’expressions des composantes tangentielles du champ EM en fonction de yE~ et yH~  est 
donné par les relation suivantes : 
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L’expression des composantes longitudinales du champ EM s’exprime sous la forme : 
 
Pour : mi ≤
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Pour : 1+≥ mi
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En remplaçant les équations (C.2) dans les expressions  des composantes tangentielles du 

champ EM en fonction de yE~ et yH~  , en trouve : 

A y=Hi : 
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Pour : 1+≥ mi
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A y=Hi-1 : 
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Pour : 1+≥ mi
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Calcule des éléments de la matrice M  dans le cas mi ≤ : 
 
Les composantes du champs EM à y=Hi  et à y=Hi-1   sont liées par la relation suivante : 
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Ou bien : 
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En remplaçant les équations (C.5) dans les équations (C.8), en aura : 
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En comparons ces expressions avec les expressions des équations (C.3), en aura :   
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Calcule des éléments de la matrice M  dans le cas 1+≥ mi : 
 
Les composantes du champs EM à y= Hi-1 et à y= Hi   sont liées par la relation suivante : 
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Ou bien : 
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  En remplaçant les composantes du champ EM par leurs expressions (C.4) et (C.6)  dans les 
équations (C.8), en trouve : 
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