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Introduction générale

Depuis maintenant des nombreuses décennies, l’émergence des nouvelles applications occupe
une place importante dans le domaine des télécommunications. L’évolution permanente

de ces applications (dans l’électronique embarquée, les communications sans fil, etc.) et leur
migration vers les hautes fréquences imposent inévitablement aussi bien la miniaturisation
des dispositifs hyperfréquences à concevoir que la recherche de leurs meilleures performances.
Cette croissance est due en partie à l’utilisation des technologies planaires qui permettent une
bonne intégration des dispositifs dans les circuits. L’évolution des procédés technologiques de
fabrication y est étroitement liée.

Dans les applications sans fil et notamment en « émission/réception » (radar, liaisons satelli-
taires, téléphonie mobile, . . . ), les circulateurs, par exemple, apparaissent comme les dispositifs
hyperfréquences les mieux adaptés permettant simultanément la séparation des signaux d’émis-
sion et de réception à travers la même antenne. Cette non-réciprocité (qui sépare les signaux)
leur est conférée par les matériaux magnétiques utilisés pour leur fabrication. D’autres disposi-
tifs multiports sont aussi couramment utilisés et peuvent introduire des accès non conventionnels
(coudes, transitions. . . ).

L’étape la plus importante, après les étapes de fabrication, est la mesure par les analyseurs
vectoriels de réseaux des paramètres S afin d’évaluer le fonctionnement et les performances de
ces dispositifs non-réciproques.

Généralement, la mesure peut être considérée comme une évaluation quantitative (toujours
entachée d’erreurs) d’un phénomène. L’utilisation d’un appareil ou banc de mesure est la cause
de l’introduction de ces erreurs. Ainsi, afin de choisir un procédé de mesure approprié à une si-
tuation donnée et de mieux appréhender les résultats de mesure, il est indispensable de posséder
une connaissance suffisante des méthodes de mesure et des erreurs expérimentales.

Les erreurs expérimentales sont essentiellement dues aux défauts des appareils de mesure
(générateurs instables,. . . ), à l’expérimentateur (répétabilité des connexions,. . . ), et à l’environ-
nement de mesure (température, parasites électromagnétiques,. . . ) [1]. Ces erreurs modifient la
mesure idéale du dispositif à caractériser.

L’obtention d’une mesure fiable et précise devient donc essentielle et se fait en quatre étapes
bien connues dans le domaine de la métrologie :

— identification des différentes sources d’erreurs ;
— élaboration d’un modèle qui prend en compte l’ensemble des erreurs répertoriées et

détermination de leur influence sur la mesure ;
— extraction des termes d’erreurs du modèle établi. Cette étape nécessite la mesure des

Conception et réalisation des standards de calibrage pour des dispositifs 3-ports à 120◦



10 Introduction générale

composants dits étalons ;
— élimination des erreurs de mesure de la mesure réellement effectuée sur le dispositif.

Les trois premières étapes constituent ce qu’on appelle les procédures de calibrage. Il existe
plusieurs méthodes de calibrage dans le domaine des mesures hyperfréquences et le choix d’une
méthode est déterminé par la bande fréquentielle et la précision nécessaire pour la mesure
du dispositif. Dans le cas des dispositifs sur wafer, comme les circuits intégrés monolithiques
micro-ondes (MMIC), des critères géométriques doivent être également considérés.

La procédure de calibrage TRL (THRU – REFLECT – LINE) est couramment la plus
utilisée pour calibrer l’analyseur de réseau vectoriel pour la mesure des dispositifs planaires.

Depuis une dizaine d’années, l’un des axes du Laboratoire Hubert Curien (ex Laboratoire
Télécom Claude Chappe) s’intéresse à l’étude et la réalisation des circulateurs coplanaires, dont
les trois accès sont à 120◦ les uns des autres, constitués de matériaux magnétiques (YIG, Hexa
ferrite de Baryum) ou des nanoparticules magnétiques. La plage de fonctionnement se situe
entre 20 GHz et 50 GHz. Des travaux antérieurs ont été réalisés [2], [3], [4], [5], [6].

Etant donné que le banc de mesure était composé d’un testeur sous pointes et d’un analyseur
de réseau vectoriel « 2-ports », les premiers échantillons réalisés disposaient des accès coudés
supplémentaires pour pouvoir positionner les pointes de mesure en face-à-face [2]. Mais ensuite
l’utilisation d’un testeur sous pointes, où les pointes de mesure sont placées à 120◦, a permis
de supprimer les accès supplémentaires et les mesures peuvent donc être directement effectuées
au niveau des ports du circulateur coplanaire. La méthode de mesure actuelle des prototypes
réalisés est la suivante :

— calibrer l’analyseur vectoriel « 2-ports » avec un kit commercial (les pointes sont placées
en face-à-face) ;

— orienter les pointes de mesure à 120◦ ;
— faire trois mesures partielles « 2-ports » en fermant le 3ème port par une charge adaptée.

Or, la réorientation des pointes de mesure après le calibrage afin de mesurer les paramètres
S du circulateur (ou tout autre dispositif ayant trois ports à 120◦) entraine des erreurs supplé-
mentaires qui peuvent être importantes.

Le travail à effectuer dans cette thèse est de mettre en évidence les erreurs qui peuvent être
commises en suivant une telle procédure, tout en proposant la solution adéquate permettant
de faire la mesure des dispositifs coplanaires « 3-ports » à 120◦. La conception et la réalisation
d’un ensemble d’étalons avec des accès à 120◦ pour un calibrage TRL de l’analyseur de réseau
vectoriel devient nécessaire.

Dans le premier chapitre, nous rappellerons les notions de base des paramètres S et présente-
rons les différentes architectures des analyseurs de réseau scalaires et vectoriels. Nous décrirons
ensuite le banc de mesure des paramètres S. Nous nous intéresserons enfin de façon plus détaillée
aux modèles d’erreurs de l’analyseur vectoriel.

Le second chapitre traitera de la notion de calibrage et recensera les procédures de calibrage
les plus utilisées, tout en présentant leurs avantages et inconvénients. Nous parlerons également

ARAFAT Ousman Bechir – Université Jean Monnet de Saint-Étienne



11

du principe de mesure des dispositifs multiports.
Dans le troisième chapitre, nous détaillerons de manière approfondie la procédure de cali-

brage TRL et mettrons en évidence le problème lié à la mesure des dispositifs « 3-ports » à
120◦. Nous présenterons par la suite les étapes de simulation qui permettent la conception des
standards de calibrage avec des accès à 120◦. Nous finirons ce chapitre par la détermination
d’un modèle électrique du coude de 120◦ présent sur les accès de ces standards.

Nous commencerons le dernier chapitre par la description des étapes technologiques de
fabrication des standards de calibrage ainsi que des problèmes qui y sont liés. Les résultats de
mesure des échantillons réalisés seront présentés ainsi qu’une méthode de calculs de correction
externe des erreurs de mesure par matrices ABCD. Cette dernière sera appliquée aux données
de mesure d’une ligne coplanaire avec des accès à 120◦ et d’un diviseur de puissance coplanaire
dont les ports sont à 120◦ également.

En conclusion, nous rappellerons les objectifs de cette thèse, les résultats obtenus et les
perspectives possibles de notre travail.

Conception et réalisation des standards de calibrage pour des dispositifs 3-ports à 120◦
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Mesures en hyperfréquences
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14 Chapitre I. Mesures en hyperfréquences

Introduction

Les développements des applications microondes dans le domaine des télécommunications
sont en pleine croissance et la caractérisation des composants hyperfréquences (mesure,

qualification, etc.) a toujours été un souci majeur. Au fur et à mesure, en cherchant à mieux
caractériser ces composants, il s’est avéré qu’en hautes fréquences, la théorie des circuits stan-
dards (notion de courant et de tension) ne permet pas de mesurer la réponse harmonique d’un
quadripôle. Elle est une approximation de la théorie générale de l’électromagnétisme décrite
par les équations de Maxwell [7]. La propagation des ondes électromagnétiques entraine des
phénomènes de transmission et de réflexion qui imposent la détermination d’autres grandeurs,
autres que le courant ou la tension : la mesure des paramètres S [8] et les analyseurs de réseaux,
principaux appareils utilisés pour ces mesures, deviennent alors incontournables.

Dans ce chapitre, nous rappellerons les notions fondamentales sur les paramètres S, le prin-
cipe de mesure des analyseurs de réseaux et les sources d’erreurs rencontrées lors de la mesure
de ces paramètres. Ces erreurs seront classées et modélisées selon leur nature, pouvant être
corrigible ou non.

ARAFAT Ousman Bechir – Université Jean Monnet de Saint-Étienne



I.1. Hyperfréquences et analyseurs de réseaux 15

I.1 Hyperfréquences et analyseurs de réseaux

I.1.1 Généralités

I.1.1.1 Historique

Les concepts fondamentaux des microondes sont généralement considérés comme acquis car
les premières applications technologiques (les radars notamment) datent de plus d’une cinquan-
taine d’années. Néanmoins, un véritable apport, autant dans la conception que l’application des
divers composants du domaine, a été réalisé ces dernières années.

Une brève description portant sur le début de la théorie des microondes et le développement
de leurs domaines d’application a été présentée par [9] [10].

— En 1873, l’écossais J.C. Maxwell énonça les fondements de la théorie de l’électromagné-
tisme moderne. Il formula, uniquement à partir des raisonnements mathématiques, un
ensemble d’équations appelé équations de Maxwell qui décrit la propagation des ondes
électromagnétiques. Il émit l’hypothèse que la lumière est une forme d’énergie électro-
magnétique.

— Entre 1885 et 1887, O. Heaviside simplifia la théorie de Maxwell, la rendit ainsi facilement
exploitable en lui donnant la forme vectorielle actuelle et prévit des applications pratiques
des ondes guidées et des lignes de transmission. Il fit des études sur la propagation dans
les lignes de transmission et dégagea des équations qui décrivent l’évolution du courant
et de la tension en fonction de la distance et du temps : ce sont les équations des
télégraphistes.

— H.R. Hertz, entre 1887 et 1891, réalisa les premiers travaux expérimentaux qui mirent
en évidence que la lumière est une onde électromagnétique. Ses travaux aboutirent à
l’obtention de la première liaison par faisceau hertzien entre un émetteur et un récepteur,
vérifiant définitivement, non seulement la théorie de Maxwell, mais ouvrant également
la voie à toutes les applications microondes.

— A cause du manque des sources microondes fiables dans les années 1900, les applications
qui furent développées se limitèrent essentiellement entre les bandes de fréquence HF et
VHF.

Cependant, c’est à partir des années 1940, suite aux travaux effectués pour les systèmes
de radar, que les théories et technologies microondes ont connu un essor monumental grâce
notamment aux recherches intensives menées par un certain nombre de scientifiques brillants
tels que N. Marcuvitz, J.S. Schwinger, E.M. Purcell, etc.

I.1.1.2 Les ondes hyperfréquences

Les ondes hyperfréquences (ou micro-ondes) sont formées par l’association d’un champ élec-
trique (

→
E) et d’un champ magnétique (

→
H). La propagation de ces ondes, dans les guides d’ondes
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16 Chapitre I. Mesures en hyperfréquences

(rectangulaire, circulaire, coaxial, micro-ruban, guide optique, etc.), se fait selon les modes sui-
vants [11] [12],

→
Z noté comme axe de propagation :

— TEM (Transverse Electric and Magnetic) où les champs électrique et magnétique sont
orthogonaux à l’axe de propagation (

→
E ⊥

→
Z &

→
H ⊥

→
Z) ;

— TE (Transverse Electric) où seulement le champ électrique est orthogonal à l’axe de
propagation (

→
E ⊥

→
Z) ;

— TM (Transverse Magnetic) où seulement le champ magnétique est orthogonal à l’axe de
propagation (

→
H ⊥

→
Z) ;

— Hybride où ni le champ électrique ni magnétique ne sont orthogonaux à l’axe de propa-
gation.

Les hyperfréquences correspondent à une plage de fréquences comprise entre les fréquences
utilisées par la radio et l’infrarouge, s’étendant ainsi de 300 MHz à 300 GHz. La longueur
d’onde dans le vide, qui est le rapport entre la célérité et la fréquence, varie de 1 m à 1 mm.
Leur domaine d’application, comme nous l’avons dit plus haut, s’élargit considérablement,
surtout dans les télécommunications (réseaux hertziens, liaisons satellites, téléphonie cellulaire,
systèmes de sécurité sans fil, systèmes médicaux, etc.) [9] [13].

Bien qu’il soit possible de parler de courant et de tension, l’analyse des grandeurs carac-
téristiques définissant le comportement d’un circuit micro-onde est généralement basée sur le
concept de puissance de l’onde.

I.1.1.3 Les paramètres S

a. Les paramètres électriques d’un quadripôle

Par définition, un quadripôle (figure I.1), actif ou passif, est un composant ou un circuit à
deux entrées et deux sorties qui permet le transfert d’énergie entre deux dipôles.

Figure I.1 – Grandeurs électriques d’un quadripôle

Un quadripôle linéaire peut être caractérisé par les relations liant les signaux électriques
(tension, courant, puissance) à ses accès (entrée et sortie). Ces relations sont exprimées sous
forme matricielle :

[A] = [K] · [B] (I.1)

Où [A] et [B] représentent les vecteurs des grandeurs électriques à l’entrée et la sortie et
[K] contient les paramètres électriques du quadripôle.
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I.1. Hyperfréquences et analyseurs de réseaux 17

— Usuellement, pour connaitre la fonctionnalité d’un quadripôle, il est important de connaitre
sa matrice de transformation courant-tension (matrice impédance Z) et tension-courant
(matrice admittance Y).

 V1

V2

 =
 Z11 Z12

Z21 Z22

 ·
 I1

I2

 et

 I1

I2

 =
 Y11 Y12

Y21 Y22

 ·
 V1

V2

 (I.2a)

Les mesures de ces paramètres se font grâce aux conditions ci-dessous :


Z11 = V1
I1

∣∣∣
I2=0

Z12 = V1
I2

∣∣∣
I1=0

Z21 = V2
I1

∣∣∣
I2=0

Z22 = V2
I2

∣∣∣
I1=0

et



Y11 = I1
V1

∣∣∣
V2=0

Y12 = I1
V2

∣∣∣
V1=0

Y21 = I2
V1

∣∣∣
V2=0

Y22 = I2
V2

∣∣∣
V1=0

(I.2b)

— Lorsque la tension d’entrée et le courant de sortie sont exprimés en fonction de la tension
de sortie et du courant d’entrée, on parle des paramètres hybrides du quadripôle.

 V1

I2

 =
 H11 H12

H21 H22

 ·
 I1

V2

 (I.3)

— Les grandeurs de sortie peuvent aussi être exprimées en fonction de celles d’entrées
(matrice de transfert T) et inversement (matrice chaine ABCD).

 V2

I2

 =
 T11 T12

T21 T22

 ·
 V1

-I1

 et

 V1

I1

 =
 A B

C D

 ·
 V2

-I2

 (I.4)

b. La matrice de dispersion ou paramètres S (Scattering parameters)

Figure I.2 – Paramètres S d’un quadripôle

Les équations (I.2) montrent que la mesure expérimentale des matrices caractéristiques d’un
quadripôle nécessite la réalisation d’un circuit ouvert dans le cas de l’impédance (Ii = 0) ou
d’un court-circuit dans le cas de l’admittance (Vi = 0). Or, au-delà de 100 MHz, les dimensions
géométriques des structures à réaliser sont souvent du même ordre de grandeur que la longueur
d’onde des signaux transmis ou émis, définie par :
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18 Chapitre I. Mesures en hyperfréquences

λ = c

f
√
εr

(I.5)

f est la fréquence du signal, c la célérité et εr représente la permittivité relative du diélectrique
(support) utilisé.

Ainsi, d’une part, les composants micro-ondes agissent souvent comme des éléments distri-
bués où la phase de la tension ou du courant varie de manière significative lors des mesures sur
ces composants [9].

D’autre part, faire des mesures des courants ou des tensions dans cette plage de fréquence
devient pénible car il est pratiquement impossible de pouvoir réaliser de bons courts-circuits
ou circuits ouverts à cause de la présence des capacités et inductances parasites [8].

De plus, pour les quadripôles possédant un gain, ces conditions peuvent entrainer une oscil-
lation du montage [14]. Les matrices Z ou Y sont donc inadaptées et ces contraintes conduisent
à la définition d’une nouvelle matrice, la matrice des paramètres S, qui sera mesurable expéri-
mentalement et palliera à tous ces inconvénients.

On mesure ainsi assez facilement un transfert de puissance opéré par le quadripôle, c’est-à-
dire faire des mesures des ondes transmises (incidentes) et réfléchies (inverses) sur des entrées
et sorties adaptées (dont l’impédance est généralement égale à 50 Ω). Ces paramètres S (qui
sont des nombres complexes) sont déterminés en définissant la notion d’ondes généralisées. Les
ondes normalisées incidentes et réfléchies (respectivement ai et bi) au port i (i = 1, 2 dans le
cas d’un quadripôle) sont données par :

 ai = Vi+ZciIi
2
√
Rci

bi = Vi−Z∗ciIi
2
√
Rci

(I.6)

Zci sont les impédances complexes (généralement réelles pures) de référence aux entrées et
sorties lors de la mesure d’un quadripôle.

Les relations liant les paramètres S du quadripôle de la figure I.2 (le dispositif sous test –
DST) et les ondes ai et bi sont :

 b1

b2

 =
 S11 S12

S21 S22

 ·
 a1

a2

 (I.7)

Chaque élément de cette matrice S peut être calculé (ou mesuré) en réalisant les conditions
suivantes :



S11 = b1
a1

∣∣∣
a2=0

S12 = b1
a2

∣∣∣
a1=0

S21 = b2
a1

∣∣∣
a2=0

S22 = b2
a2

∣∣∣
a1=0

(I.8)
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Les paramètres S11 et S21 sont respectivement la réflexion sur le port 1 et la transmission
du port 1 vers le port 2, le port 2 étant adapté.

Les paramètres S22 et S12 sont respectivement la réflexion sur le port 2 et la transmission
du port 2 vers le port 1, le port 1 étant adapté.

Cependant, cette matrice S n’est pas directement exploitable lors de la mise en cascade de
plusieurs quadripôles. Il faudra pour cela définir une autre matrice appelée matrice chaine en
ondes de puissance :

 b1

a1

 =
 T11 T12

T21 T22

 ·
 a2

b2

 (I.9)

Les résolutions des systèmes matriciels (I.7) et (I.9) permettent le passage de la matrice S
en T ou de la matrice T en S. Nous obtenons les relations ci-dessous :

[T ] = 1
S21

 S12S21 − S11S22 S11

−S22 1

 (I.10a)

[S] = 1
T22

 T12 T11T22 − T12T21

1 T21

 (I.10b)

La mesure des paramètres S se fait à l’aide de l’analyseur de réseau qui met en jeu tout
un ensemble d’accessoires tels que les câbles, les connecteurs, le testeur sous pointes (pour les
mesures des composants planaires), etc.

I.1.2 Analyseurs de réseaux

Les méthodes de mesure des paramètres S ont connu un assez long processus d’évolution
au fil du temps, depuis leur conception jusqu’à l’utilisation des analyseurs de réseaux actuels.
Quelques chercheurs [15] [16] ont retracé cette évolution que nous allons présenter succincte-
ment.

Au tout début, dans les années 1933, les lignes à fentes (slotted lines) introduites par les
Dr Rohde et Dr Schwarz et les ponts de phase (phase bridges) étaient les principaux outils
de mesure dans les applications microondes. Ils permettaient la mesure, difficile et longue,
du coefficient de réflexion jusqu’à 300 MHz. Entre les années 1950 et 1960, les paramètres S
s’étaient révélés comme les paramètres les mieux adaptés pour la conception dans le domaine
microonde. Les premiers analyseurs de réseaux ont vu le jour. Leur bande de fonctionnement
étaient étroite.

Mais c’est à partir des années 1970 que les constructeurs (la Compagnie Hewlett-Packard
par exemple) ont introduit les analyseurs à large bande de fonctionnement et par la suite les
analyseurs de réseaux automatiques ; donnant ainsi un réel essor à ces outils de mesure.
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20 Chapitre I. Mesures en hyperfréquences

Comme nous l’avons déjà mentionné, faire des mesures sur des composants hyperfréquences
revient à faire des mesures d’ondes incidentes, réfléchies et transmises.

L’analyseur de réseaux (possédant deux ou quatre voies) est le principal appareil utilisé
dans ce domaine fréquentiel. Il permet la mesure des paramètres S en module et en phase d’un
dipôle ou d’un quadripôle actifs ou passifs (il est également possible, en multipliant les mesures
dans des conditions particulières que nous décrirons plus bas, de caractériser des multipôles).

Il existe deux types d’analyseurs de réseaux : les scalaires et les vectoriels. Les principaux
constructeurs d’analyseurs de réseaux les plus connus sont : Rohde & Schwarz, Agilent Key-
sightTechnologies et Anritsu [17].

Cependant, qu’ils soient scalaires ou vectoriels, les analyseurs comportent généralement deux
voies de mesure et sont composés de quatre modules [18] :

— un module de génération du signal hyperfréquence ;
— un module de séparation des signaux ;
— un récepteur
— un module de traitement et de contrôle numérique.
La figure I.3 représente le schéma synoptique d’un analyseur de réseau. Sont uniquement

représentées les différentes fonctions nécessaires, mais suivant les appareils considérés, tous les
organes indiqués ne sont pas forcément intégrés.

Figure I.3 – Synoptique d’un analyseur de réseaux

I.1.2.1 Les analyseurs scalaires

Ces types d’analyseurs caractérisent un quadripôle en mesurant uniquement les modules des
paramètres S. Ils donnent un facteur de transmission α et un facteur de réflexion Γ exprimés
en décibels (dB) :

αdB = 20 log(α); α = S12 ou S21

ΓdB = 20 log(Γ); Γ = S11 ou S22
(I.11)

La conception de ces analyseurs est assez simple car une simple détection du signal hyperfré-
quence est suffisante (détection d’enveloppe à diodes par exemple) et aussi nécessite l’utilisation
des diviseurs de puissance, des coupleurs et des ponts externes [19]. Par conséquent, du fait
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de ce mode de détection, leur dynamique est parfois insuffisante (60 dB [20]) et limite leur
utilisation au test de dipôles ou quadripôles (charge, amplificateur, filtres, etc.) dont on veut
connaitre principalement l’impédance ou le gain et les pertes d’insertion [21]. Néanmoins, pour
une bande de fréquence donnée, leur utilisation offre des coûts minimes.

L’évolution de la technologie des composants hyperfréquences a imposé des mesures avec
une dynamique plus élevée et la mesure de la phase est devenue un paramètre essentiel en
analyse de réseau. A titre d’exemple, afin d’améliorer la précision des mesures, la conception
des circuits d’adaptation et la correction vectorielle des erreurs systématiques (qui feront l’objet
de la troisième partie de ce chapitre) en dépendent [22].

Les limites des analyseurs scalaires ont contribué à la naissance et à la croissance rapide des
analyseurs vectoriels de réseaux ; et ce, malgré le développement des outils d’extensions qui,
associés, leur permettent de mesurer la phase [23].

I.1.2.2 Les analyseurs vectoriels

L’apparition de l’analyseur vectoriel de réseau automatique, liée au développement des outils
informatiques, a été l’apport le plus conséquent concernant les mesures microondes [24] ; rendant
ces types d’analyseurs de puissants appareils de mesure. Ils ont la capacité de caractériser
complètement un dispositif sous test en donnant accès aux paramètres S en module et en phase
ou le retard de groupe. Ce sont les mieux adaptés aux activités d’un laboratoire de recherche
et de développement car ils fournissent, en temps réel, les informations nécessaires aussi bien
pour la conception que pour la connaissance des performances d’un dispositif ou d’un système
[25].

Cependant, le sous-système analogique opérationnel d’un analyseur vectoriel obéit toujours
au schéma synoptique présenté sur la figure I.3. On distingue, selon la technologie utilisée pour
la détermination des paramètres S, deux classes d’analyseurs vectoriels de réseaux [26] :

— la séparation des signaux (analyseurs hétérodynes et homodynes) ;
— l’analyse interférométrique (analyseurs à détection directe « six-ports »).

a. Les analyseurs vectoriels hétérodynes et homodynes

Les parties principales, dans le fonctionnement de l’analyseur, sont la source, le séparateur
de signal et la détection du signal [20] dont nous décrirons brièvement dans les paragraphes
suivants.

Le générateur du signal hyperfréquence Il existe deux générateurs de signaux hyper-
fréquences qui sont, individuellement, intégrés dans les analyseurs d’aujourd’hui [19].

— Les sources balayées en fréquence sont constituées essentiellement d’un oscillateur com-
mandé en tension (VCO) qui permet de balayer le spectre de mesure de façon continue.
L’oscillateur est utilisé dans une structure de boucle à verrouillage de phase (PPL) pour
faire la liaison entre la fréquence et la phase. Ceci améliore la pureté spectrale au voisi-
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nage de la fréquence d’utilisation [27]. Elles offrent un large balayage de spectre (> 40
GHz) avec une vitesse rapide mais une précision moyenne (≈ 0, 1%).

— Les sources synthétisées donnent un balayage discret du spectre de mesure. Elles ont
une précision élevée (typiquement 0, 01%) du fait que chaque point de fréquence est
bien fixé. Par contre, la vitesse de balayage est assez lente. Mais il est possible d’obtenir
une source semi-synthétisée qui consiste à synthétiser uniquement le premier point du
spectre de fréquence puis de passer en balayage continu. Ce mode présente un compromis
rapidité/précision significatif [28].

Le séparateur de signal Ce module a pour rôle de séparer les signaux incidents, réfléchis
et transmis à l’entrée et à la sortie du quadripôle afin d’obtenir les paramètres S. La séparation
des signaux, en diverses voies, inclut l’utilisation des circuits d’aiguillage de puissance assurés
par les commutateurs (principalement des diodes PIN) et est réalisable de deux manières dif-
férentes. La première consiste à utiliser des diviseurs de puissance et des coupleurs simplement
directifs (ou en ponts) et la deuxième des coupleurs hybrides [18]. Nous décrirons brièvement
les fonctions des éléments principaux constituant ce module.

— Les diviseurs de puissance (exemple figure I.4) : ce sont des circuits résistifs qui
séparent en deux voies (éventuellement en plusieurs voies) le signal issu du générateur.
Une partie de celui-ci alimentera la voie de test et sera le signal d’entrée du DST ; l’autre
partie servira de signal de référence qui, après traitement, sera comparé au signal de test
ayant été transmis ou réfléchi. La fraction de la puissance dérivée sur la voie de référence
doit refléter aussi parfaitement que possible celle appliquée au DST, quelle que soit la
désadaptation apportée par ce dernier.

Figure I.4 – Séparation des signaux avec un diviseur de puissance

— Les coupleurs : qu’ils soient simplement directifs ou hybrides, ils sont les sous-ensembles
qui contribuent grandement aux performances d’un analyseur de réseaux. Sa bande fré-
quentielle d’utilisation est dépendante de la bande passante des coupleurs qui y sont
intégrés. Dans certains appareils, plusieurs coupleurs sont nécessaires pour couvrir la
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bande de fonctionnement. Ils servent aussi à la séparation entre les signaux incidents sur
le DST et les signaux réfléchis.
Dans certains cas, le remplacement des coupleurs par des ponts directifs (ou ponts ré-
flectométriques) est fait par le constructeur dans le souci de réduire l’encombrement ;
les coupleurs sont un ensemble de deux lignes couplées entre elles, et qui possède une
longueur relativement importante selon la bande de fréquence considérée.

Le récepteur ou module de détection Afin de pouvoir mesurer la phase, la détection
du signal doit se faire avec des fréquences beaucoup plus faibles que celles de la bande de
mesure. Le module de réception comprend, en fonction de la bande de fréquence de l’analyseur,
un ou plusieurs changements de fréquence. Deux solutions existent suivant la synchronisation
de la source RF avec la fréquence intermédiaire.

— La première consiste à asservir le rythme d’échantillonnage du signal RF de façon à
obtenir une première fréquence intermédiaire (FI) fixe :FI1 = f0 − nfe (de 1 MHz à
quelques dizaines de MHz suivant les appareils ; f0 est la fréquence RF à convertir).
La conversion est obtenue à l’aide un oscillateur local (délivrant la fréquence d’échan-
tillonnage fe) qui est suivi d’un générateur d’harmoniques. En réduisant la bande pas-
sante du signal observé, on minimise sensiblement le bruit pour obtenir des dynamiques
de mesures élevées. Les appareils fonctionnant avec ce type de récepteur nécessitent
l’utilisation d’un synthétiseur.

— La source hyperfréquence, pour la seconde solution (figure I.5), est elle-même asservie par
rapport à un oscillateur de référence de très grande précision qui confère la stabilité de
fréquence à la mesure. L’asservissement de la fréquence se fait sur la plus basse fréquence
intermédiaire. Cette solution est moins coûteuse que la première et permet une vitesse
d’acquisition des mesures élevée. L’oscillateur local est synthétisé de manière à avoir un
pas de fréquences très fin.
Après le changement de fréquence et l’amplification, des détecteurs synchrones (à base
des diodes) ou des convertisseurs logarithmiques déterminent le module des signaux de
test et des déphaseurs pour la détermination de la phase (figure I.6). La dynamique très
élevée de ces analyseurs vectoriels (elle peut atteindre jusqu’à 100 dB à 110 GHz) et
l’évolution positive de leurs prix les ont rendus les plus utilisés à l’heure actuelle pour
les mesures hyperfréquences.

b. Les analyseurs « six-ports »

Ce sont des analyseurs vectoriels à détection directe (sans changement de fréquence) d’am-
plitude et de puissance [29] et destinés à faire des mesures sur des dispositifs « un-port » ou «
deux-ports », actifs ou passifs, linéaires et réciproques ou non réciproques. Ils sont généralement
constitués de deux réflectomètres « six-ports » qui déterminent le coefficient de réflexion d’une
charge quelconque ou les puissances à ses ports (figure I.7) [30].

Ils sont basés sur le principe de l’analyse interférométrique qui repose sur l’établissement
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Figure I.5 – Récepteur analogique

Figure I.6 – Détermination du module et de la phase [20]

Figure I.7 – Analyseur vectoriel de réseau « six-ports »

de plusieurs combinaisons linéaires des signaux incidents et réfléchis (ou transmis) et dont on
mesure l’amplitude (équation (I.12) sur le réflectomètre 2 par exemple). Un nombre suffisant
de combinaisons permet d’obtenir à la fois le module et la phase des paramètres S du DST.



b3 = α3a2 + β3b2

b4 = α4a2 + β4b2

b5 = α5a2 + β5b2

b6 = α6a2 + β6b2

(I.12)

αi et βi (i = 3, 4, 5, 6) sont des nombres complexes caractéristiques de la structure du
circuit interférométrique.

Le réflectomètre détermine ainsi les ondes incidentes (b3, b4, b5, b6) par des mesures de

ARAFAT Ousman Bechir – Université Jean Monnet de Saint-Étienne



I.1. Hyperfréquences et analyseurs de réseaux 25

puissances (respectivement P3, P4, P5, P6) [31], [26].
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I.2 Principe et système de mesure d’un analyseur vec-
toriel de réseaux

I.2.1 Principe de mesure des paramètres S

Les mesures des paramètres S peuvent se résumer de la façon suivante (figure I.8).

Figure I.8 – Mesure des paramètres S [32]

La source, signal sinusoïdal d’amplitude constante et de fréquence variable, sert à l’excitation
des ports du dispositif sous test (DST) afin de permettre les mesures des signaux réfléchis et
transmis (il s’agit de déterminer le module et la phase). Les signaux ainsi mesurés donnent les
éléments, en fonction de la fréquence, de la matrice de dispersion.

I.2.1.1 Mesure en transmission et en réflexion

Le paramètre de transmission (Sij avec i 6= j) est déterminé à partir des signaux incident
et transmis dont la mesure a été effectuée pour une même impédance de référence. Tandis
que le paramètre de réflexion (Sij avec i = j) est déterminé à partir des signaux incident et
réfléchi. Il est conditionné par l’impédance de charge et l’impédance caractéristique de la ligne
de propagation [18].

Si nous considérons la mesure d’un quadripôle, l’excitation doit se faire du port 1 vers le
port 2 (ou du port 2 vers le port 1) afin de pouvoir mesurer les paramètres S11 et S21 (ou S22 et
S12). Le quadripôle ainsi caractérisé peut être réciproque, c’est-à-dire que les caractéristiques

ARAFAT Ousman Bechir – Université Jean Monnet de Saint-Étienne



I.2. Principe et système de mesure d’un analyseur vectoriel de réseaux 27

de transfert ne changent pas lorsqu’on inverse les accès. Cela se traduit par la relation suivante
[33] :

S12 = S21 (I.13a)

En plus, si ce même quadripôle est symétrique, on obtient :

S11 = S22 (I.13b)

Si le dispositif est réciproque, symétrique et sans pertes, on aboutit à l’expression ci-dessous
[14] :

[S] ·
(
[S]T

)∗
= [U ] (I.13c)

[U ] est la matrice unitaire, (T ) indique la transposition et (∗) le conjugué complexe.
La dernière équation permet, par exemple, de conclure sur une conservation de puissance

pour des dispositifs sans pertes, en tirant les conditions :

‖S11‖2 + ‖S21‖2 = 1
‖S12‖2 + ‖S22‖2 = 1
S∗11S12 + S∗21S22 = 0

(I.14)

Certains dispositifs n’ont un comportement linéaire que pour une plage de fréquences donnée
connue de l’utilisateur afin d’obtenir des résultats de mesure adéquats.

Les analyseurs sont à l’origine destinés à mesurer des dispositifs linéaires. Il est aussi possible
de déterminer d’autres grandeurs (à part les paramètres S) telles que le rapport (taux) d’onde
stationnaire (ROS ou TOS), les pertes d’insertion, etc.

Cependant, que les mesures soient effectuées en transmission ou en réflexion, il est impératif
de définir un plan et une impédance de référence.

I.2.1.2 Plan et impédance de référence

Les mesures des ondes incidentes, réfléchies ou transmises doivent se faire pour une même
impédance de normalisation sur chaque accès et par rapport à un même plan de référence.
Le phénomène de propagation des ondes fait que les résultats de mesure sur les lignes de
transmission dépendent considérablement de la position de celles-ci lors de cette mesure. Tout
changement de cette position peut entrainer des réflexions, faire apparaitre des modes parasites
[32] et si des discontinuités sont introduites, cela entraine des variations ; d’où l’importance de
définir un plan de référence. En d’autres termes, ce dernier est souvent (mais pas nécessairement)
l’interface entre les erreurs de mesure et le DST.
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Par exemple, la figure I.9 montre le plan de référence, pour la mesure des dispositifs co-
axiaux, qui est le plan de contact entre les conducteurs extérieurs de la paire d’accouplement
de connecteurs coaxiaux.

Figure I.9 – Position du plan de référence d’un connecteur de type N [34]

Les mesures hyperfréquences sont définies en termes de charges adaptées ou non adaptées.
Les paramètres S dépendent donc aussi des impédances de référence.

En pratique, la valeur de l’impédance de référence (notée Z0 ou Zref ) est déterminée par
celles des lignes de transmission et des charges utilisées lors de la procédure de calibrage et
est généralement fixée à 50 Ω. Ce choix empêchera l’apparition des oscillations dans le sys-
tème de mesure. Ainsi, le coefficient de réflexion d’un dispositif 1-port (par exemple) s’exprime
clairement en fonction de l’impédance de référence :

S1-port
11 = Z − Z0

Z + Z0
(I.15)

Z étant l’impédance d’entrée du dispositif.
Cependant, récemment, les mesures peuvent se faire avec des impédances de référence diffé-
rentes de 50 Ω mais des méthodes de transformation existent pour pouvoir faire les calculs des
paramètres S [35], [36].

I.2.2 Banc de mesure

Les analyseurs de réseaux sont associés à un certain nombre d’accessoires à savoir : les
câbles, les connecteurs et la monture de test.

I.2.2.1 Câbles, connecteurs et adaptateurs coaxiaux

Les câbles jouent un rôle très important dans le banc de mesure des paramètres S car ils
permettent la circulation du signal obtenu à partir de l’analyseur vers le dispositif à caracté-
riser. Très peu de dispositifs peuvent être connectés directement sur les ports de mesure. Les
performances de ces câbles doivent être élevées afin d’assurer impérativement la stabilité et la
répétabilité des interconnexions entre le DST et le VNA [37]. Dans le domaine des hyperfré-
quences, ils sont presque exclusivement conçus en structure coaxiale. La constitution des câbles
coaxiaux est décrite figure I.10.
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Ils sont composés de deux conducteurs (central et blindage) séparés par une enveloppe iso-
lante (ou diélectrique). On empêche ainsi tout rayonnement ou toute interférence (avec d’autres
signaux extérieurs) du signal véhiculé.

Figure I.10 – Structure d’un câble coaxial et connecteurs de type SMA

Les câbles doivent présenter une bonne stabilité en température (de −55◦C à +125◦C), une
bande passante suffisamment large (même pour les mesures au-delà de 60 GHz) [38], des faibles
pertes d’atténuation et des caractéristiques électriques insensibles à la flexion [28]. L’impédance
caractéristique des câbles coaxiaux est de 50 Ω, 75 Ω ou 95 Ω. Il existe plusieurs types de câbles :
semi-rigides, souples et très souples.

Les connecteurs sont une interface entre deux environnements, dont l’un au moins est en
structure coaxiale [39]. Ils relient les câbles coaxiaux entre eux, aux ports du VNA, aux DST
ou aux pointes (pour les mesures des DST planaires). Ils doivent être précis, solides et stables
(température, contraintes électriques et mécaniques), et selon la bande de fréquence considérée
et en fonction des câbles utilisés, il existe plusieurs types de connecteurs. On peut ainsi trouver
les connecteurs BNC, TNC, SMA, de type K, N, etc.

Il est parfois possible de relier des câbles ou des dispositifs, qui ne peuvent pas être reliés
directement, par des adaptateurs. Ce sont donc des connecteurs assez courts présentant deux
interfaces de connexion.

I.2.2.2 Système de mesure sous pointes

Les montures de test classiques sont généralement en structure coaxiale (câbles, connec-
teurs). Mais l’évolution des processus d’intégration des circuits intégrés monolithiques et mi-
croondes (MMIC) et les faibles dimensions de ces circuits freinent l’utilisation de ces types de
monture. Les dispositifs microondes sont, de nos jours, réalisés en structures planaires (mi-
croruban, coplanaire, triplaque), donc non insérables. La mise au point des montures de test
permet d’effectuer la transition de l’environnement coaxial (celui de la source) à l’environnement
planaire (celui du DST) [24], [40].

a. Le testeur sous pointes

Le testeur sous pointes est un appareil qui augmente les précisions de mesure en maintenant
les câbles et les pointes dans des positions favorables facilitant la mesure. Il est généralement
fixé sur un support atténuant toute vibration et composé de plusieurs plateaux mobiles et
déplaçables les uns par rapport aux autres par actions micrométriques. Le DST est placé,
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immobile, sur un plateau central et les pointes fixées sur des plateaux latéraux. L’ensemble
comporte une mécanique de positionnement pouvant se déplacer souplement suivant les trois
axes X, Y, Z. L’utilisation d’un testeur sous pointes assure une grande reproductibilité de la
mesure.

b. La sonde ou pointe de mesure

Les sondes (figure I.11) de mesures hyperfréquences ont été développées et ont amélioré de
manière significative les mesures en structures planaires [41]. Actuellement, il existe des sondes
capables de faire les mesures aux fréquences térahertz [42].

La sonde (1-port) possède un connecteur coaxial faisant office d’entrée du signal hyperfré-
quence et porte une lame céramique flexible sur laquelle est gravée une ligne coplanaire qui
permet le contact avec les dispositifs planaires à caractériser. Cette ligne coplanaire, qui est
de plus en plus remplacée par une ligne coaxiale miniature, a trois pointes (de dimensions très
faibles : ≈ 50 µm) sur son extrémité extérieure : Ground-Signal-Ground (GSG).

Ce sont les pointes de contact de la sonde. Les pointes sont ainsi le siège de la transition
du champ électrique du câble coaxial sur le dispositif planaire. Cependant, pour les dispositifs
qui sont en structure microstrip (dont le plan de masse est situé sur la face opposée à celle
du conducteur central), une solution a été proposée dans [43]. Suivant les modèles des sondes,
l’écartement entre les pointes varie de 50 µm à 250 µm.

Il existe également des sondes multiports comme présentées figure I.12.

Figure I.11 – Sonde coplanaire

Figure I.12 – Sondes multiports GSG
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I.2.2.3 Banc de mesure du Laboratoire Hubert Curien

Les activités menées par l’un des axes de recherche du laboratoire sont principalement basées
sur la conception des composants hyperfréquences en structures planaires (isolateur, résonateur,
circulateur). Un système de mesure sous pointes est alors nécessaire pour la caractérisation des
composants en développement.

Le banc de mesure du laboratoire est composé d’un analyseur vectoriel de réseau de type
ROHDE & SCHWARZ ZVA 67 et d’un testeur sous pointes (figure I.13). Sa bande de fréquence
est de 10 MHz à 67 GHz et le testeur sous pointes offre aussi la possibilité de positionner deux ou
trois sondes de mesure, placées à 120◦ les unes des autres (pour la caractérisation du circulateur
par exemple). Les sondes sont de type PicoProbe ou ZProbe.

Figure I.13 – Banc de mesure du laboratoire Hubert Curien

Les fonctionnements des composants internes de l’analyseur, les qualités des câbles et des
connecteurs utilisés, etc., font que les paramètres mesurés ne sont pas les paramètres intrin-
sèques du DST ; l’existence des erreurs systématiques de mesure est inéluctable.
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I.3 Erreurs de mesure et modèles d’erreurs

Les comportements physiques des composants sont traduits par les mesures, qui dépendent
aussi bien de ces mêmes composants que du système de mesure [20]. Mais elles ne sont pas
parfaites et donc entachées d’erreurs. L’interprétation réelle du comportement du composant
se trouve ainsi modifiée.

Dans cette partie, nous présenterons les sources d’erreurs engendrant ces incertitudes de
mesure, leur modélisation et les méthodes classiques utilisées pour les corriger.

I.3.1 Types d’erreurs de mesure

Les erreurs de mesure sont considérées comme l’écart introduit entre le résultat de la mesure
et la valeur « réelle » de la grandeur mesurée.

Cependant, faire une mesure sans pouvoir affirmer la plage contenant la vraie valeur (avec
une certaine précision) de la grandeur mesurée est dépourvu de tout intérêt [1]. La connaissance
des erreurs de mesure est inévitable. Ces erreurs expérimentales ont essentiellement pour cause
les défauts des appareils de mesure (fonctionnement imparfait des composants utilisés), l’expé-
rimentateur (répétitivité des connexions, erreurs de lecture,...) et l’environnement de la mesure
(température, pression,...). Elles peuvent être, selon leur nature, classées en deux groupes : les
erreurs aléatoires et les erreurs systématiques [44].

I.3.1.1 Erreurs aléatoires

Comme cela a été rapporté par [1], « On ne peut pas plonger deux fois dans la même rivière,
l’eau y coule continuellement ».

Ce constat trouve aussi amplement son sens dans l’environnement de mesure.
Les résultats de mesures successives sur un même composant peuvent avoir des petites

variations. Ces variations observées sur les résultats de mesure sont les erreurs aléatoires. Elles
ont principalement pour cause le bruit (qui affecte surtout la précision de mesure à des faibles
puissances à l’entrée du récepteur), la non-répétabilité des connexions et des manipulations de
l’opérateur (erreurs de lecture et serrage des connecteurs).

Les variations de la température et les dérives dues à la modification du comportement de
l’appareil pendant la phase de mesure (de plus en plus réduites dans les analyseurs actuels)
contribuent également à la présence de ces erreurs. Elles ne peuvent donc pas être corrigées
complètement, bien qu’elles puissent être minimisées en calculant la moyenne et l’écart type,
mais sont très faibles par rapport aux erreurs systématiques et ne modifient donc pas les
résultats de mesure significativement.
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I.3.1.2 Erreurs systématiques

Ces erreurs sont liées aux imperfections de l’ensemble des éléments qui constituent le système
de mesure (coupleurs, diviseur de puissance, commutateur) et sont invariantes dans le temps.
Elles sont donc reproductibles et peuvent être évaluées et corrigées numériquement. Elles sont
répertoriées selon leur nature physique. Nous pouvons citer les erreurs systématiques linéaires
qui sont la directivité, la diaphonie et les désadaptations de la source et de la charge ; et les
erreurs systématiques non linéaires qui sont les erreurs de poursuite et les erreurs dues à la
dissymétrie du commutateur.

La figure I.14 résume, de façon schématique, ces erreurs intervenant constamment lors de
chaque mesure effectuée par l’analyseur.

Figure I.14 – Les erreurs systématiques lors d’une mesure

a. Erreurs de directivité

Les erreurs de directivité sont causées par l’imperfection des dispositifs utilisés dans la
conception de l’analyseur tels que les coupleurs qui doivent séparer de façon absolue les signaux
transmis des signaux réfléchis. Or, leur directivité étant limitée, les coupleurs sont une source
d’erreurs lors de la séparation de ces signaux.

Les discontinuités rencontrées entre la source et le plan d’entrée du DST (câbles, connec-
teurs) en sont aussi une des causes de ces erreurs.

Les erreurs de directivité sont indépendantes des caractéristiques du quadripôle à mesurer
et sont importantes lorsqu’il s’agit des mesures en réflexion.

b. Erreurs d’isolation (diaphonie)

Elles sont le résultat d’une interférence entre les ports. Ces erreurs proviennent en pratique
du couplage existant entre les deux voies du commutateur et leur contribution est surtout visible
dans les mesures en transmission à faible niveau.

Une autre contribution de ces erreurs existe, dans les systèmes de mesure sous pointes : le
rayonnement du signal entre les deux pointes de mesure [28]. Cette forme de contribution peut

Conception et réalisation des standards de calibrage pour des dispositifs 3-ports à 120◦



34 Chapitre I. Mesures en hyperfréquences

ne pas être reproductible.

c. Erreurs de désadaptation de sortie du générateur (source)

Une partie de l’onde réfléchie par le dispositif à mesurer vers la source est renvoyée par
celle-ci. Ce phénomène est dû à l’adaptation imparfaite du générateur et aux désadaptations
des câbles et des adaptateurs. Les erreurs de désadaptation augmentent lors de la mesure des
dispositifs très désadaptés.

d. Erreurs de désadaptation de sortie de test (charge)

Une partie de l’onde transmise par le DST vers la charge est renvoyée par celle-ci. Les
erreurs de désadaptation de sortie ont une grande influence sur les mesures des dispositifs à
fort coefficient de réflexion.

e. Erreurs de poursuite

Aussi appelées « tracking » ou erreurs de référence, les erreurs de poursuite sont dues à la
différence des chemins, en module et en phase, parcourus par les signaux de test et les signaux
de référence. Elles dépendent fortement de la qualité des câbles utilisés.

f. Erreurs de dissymétrie

Pour les analyseurs vectoriels deux-ports par exemple, les commutateurs intégrés pour la
direction du signal issu d’un seul générateur du port 1 vers le port 2, ou inversement, ne sont
pas complètement symétriques. Cette dissymétrie entraine la séparation, en deux termes, des
erreurs de désadaptation de la source.

I.3.2 Modèles d’erreurs

La modélisation des erreurs de mesure n’est possible que si celles-ci sont reproductibles et
corrigibles. L’établissement de ces modèles, qui traduisent au mieux les comportements réels des
circuits de mesure, permet la correction des erreurs systématiques. Plus le degré d’exactitude
requis lors de la mesure est élevé, plus la complexité du modèle d’erreurs et le nombre des
connexions augmentent.

Les modèles d’erreurs fréquemment utilisés seront décrits dans les paragraphes suivants.

I.3.2.1 Modèle d’erreurs « un-port »

Lors de la mesure des dispositifs « un-port » (mesure en réflexion), le modèle d’erreurs
considéré (figure I.15) est assez simplifié et met en évidence trois termes d’erreurs qui sont la
directivité, la réponse en fréquence et la désadaptation de source [45].

e00 : directivité
e11 : désadaptation de la source
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Figure I.15 – Modèle d’erreurs « un-port »

e10e01 : réponse en fréquence en réflexion
La relation entre le paramètre de réflexion mesuré S11m et le paramètre de réflexion recherché

S11 s’écrit :

S11m = b0
a0

= e00−∆eS11
1−e11S11

∆e = e00e11 − e01e10
(I.16)

La résolution de l’équation (I.16), afin d’obtenir ces termes d’erreurs, se fait en effectuant
trois mesures sur des dispositifs dits « étalons » (nous en parlerons au chapitre suivant) dont
les paramètres de réflexion S11 sont connus.

I.3.2.2 Modèles d’erreurs « deux-ports »

a. Modèle à douze termes d’erreurs

C’est le modèle physique qui représente au mieux le système de mesure car toutes les erreurs
systématiques sont prises en compte. Il est constitué de deux modèles à six termes d’erreurs
chacun. Trois termes d’erreurs dus à la mesure en transmission s’ajoutent aux termes d’erreurs
dus à la mesure en réflexion vus au paragraphe précédent.

L’un des deux modèles est placé au premier port (sens direct) de mesure et l’autre au second
port (sens inverse).

Figure I.16 – Modèle à douze termes d’erreurs
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e00, e
′
33 : directivités

e11, e
′
11 : désadaptations de source

e10e01, e
′
23e
′
32 : erreurs en réflexion

e10e32, e
′
23e
′
01 : erreurs en transmission

e22, e
′
22 : désadaptations de charge

e30, e
′
03 : isolations

Les paramètres S mesurés s’écrivent comme suit [45] :

S11m = b0

a0
= e00 + (e10e01) S11 − e22∆s

1− e11S11 − e22S22 + e11e22∆s

(I.17a)

S21m = b3

a0
= e30 + (e10e32) S21

1− e11S11 − e22S22 + e11e22∆s

(I.17b)

S12m = b
′
0
a
′
3

= e
′

03 +
(
e
′

23e
′

01

) S12

1− e′11S11 − e
′
22S22 + e

′
11e
′
22∆s

(I.17c)

S11m = b
′
3
a
′
3

= e
′

33 +
(
e
′

23e
′

32

) S11 − e22∆s

1− e′11S11 − e
′
22S22 + e

′
11e
′
22∆s

(I.17d)

∆s = S11S22 − S12S21

Ce modèle de conception rigoureuse est très précis et est le seul modèle valable pour les
analyseurs à trois voies [28]. Mais la complexité des calculs de correction qu’il impose et son
manque d’adaptation aux dispositifs planaires ont contribué à la conception d’autres modèles
d’erreurs.

b. Modèle à huit termes d’erreurs

Ce modèle, qui suppose que le commutateur est parfait [46], [45], impose une similitude
entre les erreurs liées aux ports de l’analyseur, lors de la mesure, dans les deux sens. Ainsi, un
quadripôle d’erreurs, qui comprend quatre termes eij, est intercalé sur chaque côté entre les
ports du VNA et du DST.

Q1, Q2 : quadripôles d’erreurs
Cette modélisation rend donc assez simple le calcul mathématique et les paramètres S

du DST peuvent être déterminés à partir des matrices cascades de l’ensemble mesuré et des
quadripôles d’erreurs. La relation est la suivante :

[M ] = [X] [MDST] [Y ] (I.18)
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Figure I.17 – Modèle à huit termes d’erreurs

M : matrice cascade de l’ensemble (DST + Quadripôles) mesuré
MDST : matrice cascade intrinsèque du DST
X, Y : respectivement matrices cascades des quadripôles Q1 et Q2.
Cependant, pour certaines mesures sous pointes, les erreurs d’isolation et de commutation

entre les ports, qui ne sont pas considérées par le modèle à huit termes d’erreurs ne peuvent
pas être négligées. Deux autres modèles sont alors développés à partir du modèle à huit termes.

c. Modèle à dix termes d’erreurs

Figure I.18 – Conversion d’un modèle de huit à dix termes-sens direct

C’est une extension du modèle précédent qui tient compte des erreurs du commutateur. Les
coefficients de réflexion du commutateur (ΓF dans le sens direct et ΓR dans le sens inverse) sont
ajoutés au modèle à huit termes d’erreurs. Le modèle est ensuite transformé, en utilisant les
règles de transformation des graphes de fluence, pour donner deux nouveaux termes qui sont la
désadaptation coté charge (e′22) et l’erreur liée au déséquilibre entre les voies en transmission
(e′10e

′
32) [27]. Les figures I.18 et I.19 illustrent les passages d’un modèle à huit termes vers un

modèle à dix termes [47], [48].
Les équations donnant ces termes dans le sens direct sont :

ΓF = a3

b3
(I.19a)
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Figure I.19 – Conversion d’un modèle de huit à dix termes – sens inverse

e′22 = e22 + e32e23ΓF

1− e33ΓF
(I.19b)

e′32 = e32

1− e33ΓF
(I.19c)

Les équations donnant ces termes dans le sens inverse sont :

ΓR = a0

b0
(I.20a)

e′11 = e11 + e10e01ΓR

1− e00ΓR
(I.20b)

e′01 = e01

1− e00ΓR
(I.20c)

d. Modèle à seize termes d’erreurs

Figure I.20 – Graphe de fluence d’un modèle d’erreurs à seize termes
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Lors des mesures sous pointes pour les dispositifs MMIC, d’autres termes d’erreurs dus à
l’interaction entre les deux ports, tels que l’isolation liée au couplage et au rayonnement entre
ces ports, sont considérés [49].

On obtient ainsi un nouveau modèle à seize termes d’erreurs. La figure I.20 montre ces
termes (en pointillé) qui s’ajoutent aux quadripôles d’erreurs du modèle à huit termes. Les
résultats après correction obtenus en utilisant ce modèle sont généralement meilleurs que ceux
obtenus avec les autres modèles.

Il reste néanmoins peu utilisé vu le nombre élevé des termes d’erreurs et donc un calcul
mathématique complexe.
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Conclusion

Nous avons, dans ce premier chapitre, présenté quelques notions sur les hyperfréquences ainsi
que l’environnement et les outils qui permettent de faire les mesures. Les analyseurs de réseaux
vectoriels sont, de nos jours, les seuls appareils capables de faire les mesures hyperfréquences.

Cependant, les mesures hyperfréquences sont entachées d’erreurs aléatoires et systématiques.
Ces dernières sont corrigibles et des modèles les représentant ont été établis afin de faciliter
leurs corrections lors des mesures. Ces corrections passent par le calibrage de l’analyseur de
réseaux vectoriel.

Les méthodes de calibrage qui permettront la correction des erreurs de mesure, déjà pré-
sentées, feront l’objet du chapitre suivant.
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CHAPITRE II

Calibrage d’un analyseur de réseau vectoriel
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Introduction

Comme nous l’avons dit précédemment, les analyseurs de réseaux sont, de nos jours, les
plus couramment utilisés pour les mesures hyperfréquences [50]. La précision des me-

sures acquises par ces appareils en est la principale raison. Cependant, une bonne mesure des
paramètres S d’un dispositif micro-onde (précisément en technologie coplanaire) dépend forte-
ment de l’élimination des erreurs systématiques, inhérentes au système. Plusieurs procédures
de correction existent. Mais la connaissance des grandeurs impliquées dans chaque procédure
est importante afin de pouvoir identifier les incertitudes qui y sont liées [51].

Dans ce chapitre, nous rappelerons la notion du calibrage et ferons les liens avec les modèles
d’erreurs déjà présentés au chapitre précédant.

Nous présenterons, de façon générale, les méthodes de calibrage qui permettent de corriger
l’analyseur vectoriel de réseau de ces erreurs de mesure systématiques ; en donnant quelques
précisons concernant les domaines d’application, les avantages et les inconvénients.
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II.1 Calibrage

II.1.1 Définition

Les progrès réalisés à propos de la fabrication des analyseurs vectoriels de réseaux automa-
tiques ont rendu la mesure des paramètres S plus facile et plus efficace. Néanmoins, ils doivent
être convenablement calibrés.

Le calibrage est donc le moyen d’éliminer les erreurs de mesure qui ne sont pas causées par le
dispositif sous test. Les erreurs de mesure systématiques sont dues aux pertes, aux réflexions et à
la diaphonie des composants internes de l’analyseur, et aussi aux composants externes ; comme
les câbles, les transitions et le système de test [52]. En d’autres termes, le calibrage d’un VNA
permet de s’affranchir des erreurs systématiques citées plus-haut. Cette correction, qui confère
aux mesures une précision élevée, est possible en appliquant des méthodes mathématiques qui
sont des méthodes des corrections vectorielles d’erreurs [53].

II.1.2 Types de calibrage

Selon le dispositif et le degré de précision recommandé dans la mesure des paramètres S
recherchés (en transmission et/ou en réflexion), nous pouvons avoir plusieurs types de calibrage.
Un résumé de ces types est donné par le tableau II.1.

Types Paramètres corrigés Utilisations
Full 2-port S11, S12, S21 et S22 Calibrage complet
Full 1-port S11 ou S22 ou S11 et S22 Uniquement en réflexion
1-path 2-port S11 et S21 ou S22 et S12 Réflexion 1-port + simple trans-

mission (plus rapide, plus faible
précision en transmission pour
DST à fortes pertes d’insertion)

Réponse en
fréquence

N’importe quel paramètre
(ou paires de paramètres sy-
métriques)

Normalisation uniquement. Plus
rapide, précision plus faible.

Table II.1 – Types de calibrage disponibles pour l’utilisateur [54]

Les calculs de calibrage (notamment des algorithmes) utilisant les types de calibrage du
tableau II.1, qu’ils soient de type « 1-port » ou « 2-ports », s’apparentent avec les modèles
d’erreurs (modèles à douze termes, à dix termes ou à huit termes d’erreurs). Ces calculs prennent
en considération, l’ensemble (ou une partie), des erreurs de mesure déjà détaillées dans le
chapitre précédent.
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II.1.3 Calibrage des analyseurs de réseaux

II.1.3.1 Calibrage d’un analyseur scalaire

Au cours de ces quinze dernières années, la popularité des analyseurs de réseau scalaires a
considérablement décliné au profit des analyseurs vectoriels qui offrent une utilisation plus facile,
précise et moins coûteuse. Néanmoins, les analyseurs scalaires ont été, pendant longtemps, très
efficaces pour faire les mesures radiofréquences et microondes de base tels que le gain des
amplificateurs, la réponse d’un filtre, etc. La figure II.1 montre, de façon générale, le système
de mesure d’un analyseur scalaire de réseau [21].

Figure II.1 – Système typique de mesure d’un analyseur scalaire de réseau

Les étapes de calibrage pour les mesures de transmission et de réflexion ont été décrites
dans [55] [45] [56].

a. Mesure en transmission

Les analyseurs de réseau scalaires ne mesurant pas la phase d’un signal quelconque, le
processus d’étalonnage est assez simple et plus rapide. L’étalonnage pour les mesures de trans-
mission est donc un processus d’établissement d’un niveau auquel les valeurs mesurées seront
référées. Le détecteur est relié à la source et l’appareil balaye le signal faisant l’acquisition des
mesures dans une gamme de fréquence donnée.

Le dispositif à mesurer est alors placé entre la source et le détecteur et le balayage du signal
dans la même gamme de fréquence permet la comparaison entre ces nouvelles mesures et celles
déjà stockées dans l’analyseur. La différence entre ces mesures est due au dispositif sous test et
à l’ensemble des erreurs présentes dans le système de mesure.Le détecteur étant relié à la source
et le dispositif sous test relié à la source et au détecteur, les pertes de désadaptation peuvent
être considérables dans ce système de mesure. Des mesures sur des atténuateurs ou coupleurs
bien adaptés permettent la réduction de ces erreurs si leurs valeurs sont soigneusement choisies.
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Les atténuateurs possédant des fortes valeurs fournissent souvent une meilleure isolation contre
les réflexions parasites et les effets de désadaptation, mais réduisent également l’amplitude du
signal ; ce qui réduit la plage dynamique effective de la mesure.

Une autre alternative consiste à utiliser un deuxième détecteur et un diviseur de puissance.
Le rapport de puissance au niveau des ports de sortie du diviseur est pris comme référence et
le dispositif à mesurer est raccordé entre un port de sortie et son détecteur. La différence entre
la référence et les nouvelles mesures à effectuer sera due au dispositif sous test.

b. Mesure en réflexion

Les mesures en réflexion sont aussi précédées d’un processus de calibrage similaire en fixant
une référence autour de laquelle les mesures à faire seront comparées.

Premièrement, le port du pont directionnel d’entrée est connecté au générateur et un court-
circuit est relié à son port de test. Le générateur balaye la gamme de fréquences désirée et les
mesures effectuées sont stockées dans l’analyseur.

Le court-circuit est ensuite remplacé par un circuit ouvert et un nouveau balayage en fré-
quence permet le stockage de ces mesures.

La moyenne de ces deux séries de mesure est utilisée comme référence pour toutes les valeurs
mesurées de réflexion. Il est important que le circuit ouvert et le court-circuit soient exactement
déphasés de 180◦ dans toute la gamme de fréquence afin d’éviter d’autres erreurs de mesure ; car
un circuit ouvert est toujours capacitif et un court-circuit shunte efficacement toute capacité.
Il est pratiquement impossible de satisfaire cette condition sur toute la gamme de fréquence.
Les erreurs qui en résultent sont normalement incluses dans les erreurs liées à l’adaptation de
la source du pont directionnel.

Comme pour les mesures en transmission, des compromis entre vitesse et coût sont souvent
faits pour s’assurer de l’obtention des mesures de qualité. A titre d’exemple, il est recommandé
d’inclure un diviseur de puissance à l’entrée du pont et connecter un détecteur à son port de
sortie.

L’analyseur est alors disposé pour mesurer le rapport du pont sur la sortie du détecteur. Le
diviseur de puissance et le détecteur remplissent trois fonctions :

1. Ils mesurent et compensent automatiquement toute variation de puissance de sortie du
générateur.

2. Lorsque différents dispositifs (donc avec différentes impédances) sont connectés sur le
port de sortie du pont directionnel (circuits ouverts, courts-circuits, dispositifs sous test),
il est possible de provoquer des modifications sur l’amplitude de sortie du générateur.
Ce phénomène est presque éliminé par cette configuration.

3. Le générateur micro-onde et le diviseur de puissance présentent des désadaptations qui
sont transmises à travers le pont directionnel ; ce qui aura un effet sur les mesures
résultantes. L’utilisation de cette méthode permet l’amélioration de la désadaptation au
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port du pont directionnel, ce qui réduit, par conséquent, considérablement les erreurs de
mesure.

c. Problèmes liés aux mesures des analyseurs scalaires

Le système de mesure de l’analyseur de réseau scalaire est constitué d’un générateur micro-
onde, d’un détecteur (ou pont et détecteur) et d’un analyseur de réseau scalaire. Le fonctionne-
ment de ce dernier est très similaire à celui d’un oscilloscope, ce qui peut engendrer deux types
de problème.

— Le premier est l’utilisation des diodes comme détecteurs car elles ont des réponses dif-
férentes en fonction du niveau de puissance appliqué. À faibles puissances (moins de
-30 dBm), les détecteurs ont généralement une réponse proportionnelle au carré de la
puissance appliquée ; mais elle se rapproche d’une réponse linéaire au fur et à mesure
que la puissance appliquée augmente.
Les concepteurs des premiers analyseurs scalaires compensaient cet effet en insérant une
boucle de rétroaction active pour conditionner l’étage amplificateur dans l’analyseur ;
tandis que dans les analyseurs scalaires modernes, ces effets sont compensés numérique-
ment.

— Le deuxième problème est la réponse en fréquence du détecteur à diodes. Ce dernier a
souvent une très large réponse en fréquence, qui se traduit par sa capacité à détecter et
ajouter de nombreux petits signaux au signal de mesure. Ainsi, l’ensemble de ces petits
signaux à faibles amplitudes constitue un plancher de bruit de l’ordre de -70 dBm. A ce
niveau, la composante aléatoire dans les mesures est généralement trop importante pour
des mesures sensibles.

Les mesures à effectuer avec l’analyseur scalaire sont souvent limitées à -60 dBm.

II.1.3.2 Calibrage d’un analyseur vectoriel

L’utilisation d’un système de mesure d’un analyseur de réseau vectoriel est assez simple et
moins encombrante. La figure II.2 en montre un exemple [21].

Figure II.2 – Système typique de mesure d’un analyseur vectoriel de réseau
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« L’amélioration de la précision » est la procédure généralement utilisée pour réduire les
erreurs de mesure dues à l’analyseur de réseau vectoriel. L’analyseur de réseau est testé à l’aide
de standards dont les comportements sont connus, de sorte que les erreurs dans la mesure
soient retirées mathématiquement. Chaque standard, utilisé pour ce test, est conçu pour sa
performance sur un seul paramètre (par exemple un court-circuit devrait réfléchir totalement le
signal se présentant à son port alors qu’une charge devrait tout absorber). Ces standards sont
donc plus simples à concevoir que les coupleurs parfaits, nécessaires dans l’analyseur scalaire.
Le terme « calibrage ou étalonnage » est généralement employé pour décrire cette procédure de
« l’amélioration de la précision » des mesures effectuées par les analyseurs de réseau vectoriels.

Ces mesures sont entachées, de manière globale, de deux types d’erreurs : systématique
et aléatoires. Les erreurs systématiques sont reproductibles, donc corrigibles et sont le type
d’erreurs qui est concerné par la procédure de calibrage des analyseurs vectoriels ; tandis que
les erreurs aléatoires sont les résultats des variations du bruit, de la répétabilité des connexions,
de la dérive de température et d’autres changements physiques survenant entre le calibrage et
les mesures.

L’ensemble de toutes ces erreurs touchent à la fois les mesures en réflexion et en transmission.
De ce fait, la mesure qui en résulte est la somme vectorielle de la réponse du dispositif sous test
ainsi que tous les termes d’erreurs. Cependant, dans les mesures hyperfréquences, les erreurs
systématiques sont la source d’erreurs la plus importante.

Comme nous l’avons détaillé au chapitre précédant, les erreurs systématiques sont modélisées
et les méthodes de calibrage de l’analyseur vectoriel de réseau reposent sur ces modèles [55].

a. Calibrage des mesures « 1-port » ou calibrage OSL (OSM)

Tant que l’appareil de mesure n’a pas été calibré, les mesures du coefficient de réflexion
(amplitude et phase) d’un dispositif sous test seront toujours différentes des valeurs intrin-
sèques, même si ces mesures sont effectuées avec la plus grande précaution possible. Les erreurs
compromettant la mesure sont la directivité (e00), la réponse en fréquence en réflexion (e10e01)
et la désadaptation de source (e11) (Figure II.3).

Figure II.3 – Source d’erreurs en mesure de réflexion

Le modèle représentatif de ces erreurs a été donné par la figure I.15 et la relation mathé-
matique qui existe entre elles a été traduite par l’équation (I.16).
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S11m = e00 + e10e01S11

1− e11S11

Connaissant les valeurs du paramètre de réflexion mesuré (S11m) et les valeurs des trois
termes d’erreurs (e00, e11, e10e01) qui varient en fonction de la fréquence, il devient possible de
déterminer les valeurs réelles (proches des valeurs exactes) du paramètre de réflexion (S11).

Les valeurs des termes d’erreurs sont obtenues par la procédure de calibrage qui y corres-
pond. La procédure consiste à faire des mesures de ce système au niveau des plans de référence
en utilisant indépendamment trois standards de calibrage dont les paramètres de réflexion (S11)
sont parfaitement connus à chaque fréquence. Les standards considérés sont une charge adaptée
(LOAD ou MATCH ), un court-circuit (SHORT ) et un circuit ouvert (OPEN ).

— Le premier standard utilisé est la charge adaptée, qui est caractérisée par une absorption
totale du signal incident. Le coefficient de réflexion est alors égal à zéro (S11 = 0). Elle
permet de déterminer le terme de la directivité. Une « charge parfaite » ne présentant
pas de réflexion au plan de référence (figure II.4) est difficilement réalisable ; cependant,
l’utilisation de très bonnes charges dans la plage de fréquence considérée est possible.

S11m = e00 + e10e01 (0)
1− e11 (0)

Figure II.4 – Modèle de mesure de « charge parfaite »

Le paramètre de réflexion mesuré est donc la somme de la directivité effective et de la
réflexion effective de la charge (S11m = e00).

— Ensuite le standard court-circuit est utilisé (II.5). Grâce à la connaissance précise de sa
réponse sur chaque point de fréquence, il permet d’établir une deuxième condition.

S11m = e00 + e10e01 (−1)
1− e11 (−1)

Figure II.5 – Modèle de mesure du court-circuit

Le court-circuit présente un déphasage théorique de 180◦.
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— Enfin, le troisième et dernier standard utilisé est le circuit ouvert (II.6).

S11m = e00 + e10e01 (1∠Φc)
1− e11 (1∠Φc)

Figure II.6 – Modèle de mesure du circuit ouvert

Afin de modéliser avec précision les variations de la phase en fonction de la fréquence
dues à la capacité de bord du connecteur ouvert, un circuit ouvert blindé spécialement conçu
pour cette étape est utilisé. La troisième condition indépendante est obtenue. Pour finir la
procédure de calibrage « 1-port », les termes d’erreurs (e00, e11, e10e01) sont calculés à partir
des mesures effectuées sur les trois standards parfaitement connus, et leurs valeurs sont stockées
dans l’analyseur.

Lors de la mesure « 1-port » d’un dispositif, ces valeurs sont soustraites numériquement du
coefficient de réflexion mesuré. Le paramètre de réflexion intrinsèque ainsi trouvé est donné par
l’équation (II.1).

S11 = S11m − e00

e11 (S11 − e00) + e10e01
(II.1)

b. Calibrage des mesures « 2-port »

Figure II.7 – Source d’erreurs en mesure de transmission

Les mesures « 2-ports » concernent les mesures en transmission bien qu’il soit également
possible de mesurer les coefficients de réflexion. L’établissement des modèles d’erreurs se fait
similairement à celui du modèle « 1-port ». Les sources d’erreurs dues à la transmission qui
s’ajoutent à celles dues à la réflexion sont la réponse en fréquence en transmission, la désa-
daptation de la charge et l’isolation (figure II.7). Ces erreurs seront corrigées en utilisant les
modèles d’erreurs « 2-ports ».
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Selon la procédure de calibrage (les procédures de calibrage feront l’objet de la deuxième
partie de ce chapitre), l’un des modèles d’erreurs sera utilisé pour les calculs de correction.
Ces modèles sont déjà détaillés au premier chapitre (modèles à douze termes d’erreurs, à huit
termes d’erreurs,. . . ).

La figure II.8 rappelle le modèle à douze termes d’erreurs et il existe deux notations pour
les erreurs systématiques rencontrées dans la littérature (tableau II.2).

Figure II.8 – Modèle à douze termes d’erreurs

Erreurs systématiques Notations numériques Notations alphabétiques
Directivité (Port 1) e00 EDF
Désadaptation de source (Port 1) e11 ESF
Poursuite en réflexion (Port 1) e10e01 ERF
Désadaptation de charge (Port 2) e

′
22 ELF

Poursuite en transmission (Port 1) e10e32 ETF
Isolation (Port 1) e30 EXF
Directivité (Port 2) e

′
33 EDR

Désadaptation de charge (Port 1) e22 ESR
Poursuite en réflexion (Port 2) e

′
23e
′
32 ERR

Désadaptation de source (Port 1) e
′
11 ELR

Poursuite en transmission (Port 2) e
′
23e
′
01 ETR

Isolation (Port 2) e
′
03 EXR

Table II.2 – Les douze termes d’erreurs d’un VNA

Le calcul de correction à l’aide de ce modèle peut se faire en trois étapes [45].
— La première consiste à calibrer le port 1 de l’analyseur vectoriel en utilisant la même

procédure décrite pour le calibrage des mesures « 1-port » (mesures des coefficients de
réflexion des trois standards cités ci-haut). Ainsi, à partir de l’équation (I.16), on obtient
un système linéaire de trois équations à trois inconnues où :
Γm1,Γm2 et Γm3 : Coefficients de réflexion mesurés des trois standards
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Γ1,Γ2 et Γ3 : Coefficients de réflexion vrais et connus des trois standards
∆e = e00e11 − e10e01


1 Γm1Γ1 Γ1

1 Γm2Γ2 Γ2

1 Γm3Γ3 Γ3




e00

e11

−∆e

 =


Γm1

Γm2

Γm3

 (II.2)

La directivité, la désadaptation de source et les erreurs de poursuite en réflexion sont
déterminées.

— La deuxième étape permet de déterminer les erreurs d’isolation entre les deux ports en
y plaçant des charges adaptées. La mesure du paramètre de transmission (S21m) donne
directement ce terme d’erreur.

— Et enfin, les deux ports sont connectés et la désadaptation de charge au niveau du port
2 est mesurée ; le port 1 étant calibré. Ensuite les erreurs de poursuite en transmission
sont calculées.

e
′

22 = S11m − e00

S11me11 −∆e

(II.3a)

e10e32 = (S21m − e30) (1− e11e22) (II.3b)

Les mêmes étapes doivent être répétées dans le sens inverse pour compléter la procédure de
calibrage. Ainsi, à partir des équations (I.17), les paramètres S intrinsèques du dispositif sous
test sont obtenus comme suit :

S11 =

(
S11m−e00
e10e01

) [
1 +

(
S22m−e

′
33

e
′
23e
′
32

)
e
′
22

]
− e22

(
S21m−e30
e10e32

)(
S12m−e

′
03

e
′
23e
′
01

)
D

(II.4a)

S21 =

(
S21m−e30
e10e32

) [
1 +

(
S22m−e

′
33

e
′
23e
′
32

) (
e
′
22 − e22

)]
D

(II.4b)

S12 =

(
S12m−e

′
03

e
′
23e
′
01

) [
1 +

(
S11m−e00
e10e01

) (
e11 − e

′
11

)]
D

(II.4c)

S22 =

(
S22m−e

′
33

e
′
23e
′
32

) [
1 +

(
S11m−e00
e10e01

)
e11
]
− e′11

(
S21m−e30
e10e32

) (
S12m−e

′
03

e
′
23e
′
01

)
D

(II.4d)
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D =
[
1 +

(
S11m − e00

e10e01

)
e11

] [
1 +

(
S22m − e

′
33

e
′
23e
′
32

)
e
′

22

]
−
(
S21m − e30

e10e32

)(
S12m − e

′
03

e
′
23e
′
01

)
e22e

′

11

(II.4e)
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II.2 Procédures de calibrage d’un analyseur vectoriel

Les deux principales catégories des modèles d’erreurs sont les modèles à douze termes d’er-
reurs et à huit termes d’erreurs. Il existe deux grands groupes de procédure de calibrage pour les
mesures « 2-ports » exploitant ces modèles. Les tableaux II.3 et II.4 (non exhaustifs) regroupés
à la fin du chapitre, donnent un récapitulatif des procédures de calibrage, de leurs avantages et
inconvénients et des erreurs corrigées.

On dénombre diverses procédures dérivées des procédures de calibrage de base, mais dans les
parties qui suivent, nous n’en détaillerons que quelques-unes parmi les plus connues et utilisées.

II.2.1 Procédures de calibrage direct

Ce type de calibrage est le type classique des procédures de calibrage. Il regroupe l’en-
semble des méthodes qui exigent la connaissance parfaite des paramètres de tous les standards
utilisés [57]. Ces procédures s’appliquent généralement au modèle à douze termes d’erreurs en
s’appuyant sur les étapes et les calculs détaillés au paragraphe précédent.

II.2.1.1 Calibrage SOLT (OSTL) standard

Le calibrage SOLT, dit calibrage standard, est l’une des premières procédures à être em-
ployée pour calibrer l’analyseur de réseau vectoriel [58], [59]. Cette procédure est la plus popu-
laire car elle offre une grande précision pour les mesures « 2-ports » sans calculs complexes [60].
Elle nécessite quatre standards de calibrage (figure II.9). Le calibrage SOLT consiste dans ce cas
à mesurer les signaux réfléchis aux deux ports, successivement avec un circuit ouvert (OPEN ),
un court-circuit (SHORT ) et une charge (LOAD). Le signal de transmission est obtenu en
connectant directement les deux ports (THRU ).

Figure II.9 – Standards de calibrage SOLT

Ces étalons standards sont parfaitement connus, modélisés et permettent de déterminer les
12 termes d’erreurs systématiques. Les modèles électriques équivalents généralement utilisés
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pour les trois standards de réflexion sont représentés sur la figure II.10 [61].

Figure II.10 – Modèles équivalents des standards du calibrage SOLT

Le court-circuit est modélisé par une inductance due au courant qui parcourt la partie
métallique, le circuit ouvert par une capacité liée à la propagation des ondes entre la pointe
signal (S) et la pointe de masse (G – Ground) de la sonde en technologie planaire [62]. La
charge est représentée par une résistance et une inductance due au courant qui parcourt la
partie métallique. La procédure SOLT est la mieux adaptée pour les mesures en structure
coaxiale et en guide d’onde.

Bien qu’elle soit la plus utilisée et implémentée dans tous les analyseurs vectoriels modernes
[63], elle présente, en pratique, certaines limites. Les plus importantes sont :

— la difficulté de la réalisation de tous les standards pour le cas des structures planaires,
d’autant plus qu’ils doivent l’être dans la même technologie que le DST [28] ;

— la détermination des capacités et inductances parasites des standards qui devient difficile
dans le domaine hyperfréquence [64].

Les pertes dans le substrat et dans la ligne THRU imposent l’ajout d’éléments électriques
pour la modélisation des standards [65]. Les modèles électriques doivent décrire parfaitement
le comportement physique des standards considérés. Ainsi, pour remédier en partie à cet in-
convénient dû aux pertes, un modèle complet pour la charge adaptée 50 Ω a été proposé [66]
(Figure II.11).

Figure II.11 – Modèle électrique de la charge adaptée

Ces lacunes peuvent limiter son application pour des mesures allant jusqu’à 20 GHz afin
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d’obtenir des résultats fiables [67]. Néanmoins, des procédures (parfois complexes) permettant
l’amélioration des standards ont déjà été mises au point. Ainsi, la bande de fréquence de mesure
avec la procédure SOLT peut s’étendre jusqu’à 110 GHz [68].

II.2.1.2 Quelques variantes du calibrage SOLT

Il existe plusieurs variantes de la procédure SOLT qui diffèrent généralement par le nombre
des standards, le nombre des connexions de standards ou le changement des paramètres d’un
standard. Ces variantes ont pour but d’alléger les calculs de la procédure initiale ou de s’adapter
à des applications bien précises. Nous présenterons brièvement certaines de ces méthodes.

a. Calibrage TOSM

La procédure TOSM (THRU – OPEN – SHORT – MATCH) se base également sur le
même principe que la procédure SOLT et a été proposée par [69]. Elle réduit le nombre de
connexions de standards sur les ports de mesure par le fait qu’elle utilise le modèle à huit
termes à la place du modèle à douze termes. Les erreurs aléatoires liées à la répétabilité de
connexion sont ainsi réduites. Pour déterminer les termes d’erreurs inconnus nécessaires pour
cette technique, les standards « 1-port » doivent être mesurés sur les deux ports de l’analyseur
et le THRU également. Il est aussi possible de déterminer la diaphonie en terminant les 2 ports
de l’analyseur par des MATCHS et en faisant les mesures dans les deux sens, direct et inverse
[34].

b. Calibrage SOLR

Cette procédure, qui diffère de la procédure SOLT par l’utilisation d’un autre standard (R
– RECIPROCAL THRU ou UNKNOWN THRU ) que le THRU, a été décrite pour la première
fois par [70]. Lors du calibrage, les mêmes étapes sont maintenues pour les mesures des standards
de réflexion mais la seule condition concernant le standard de transmission utilisé est qu’il soit
réciproque (c’est-à-dire S12 = S21 ; pas d’hypothèses à poser sur ses paramètres de réflexion)
[54]. L’avantage de cette méthode est qu’elle est mieux adaptée dans les cas où un THRU est
difficile à définir [71], [72], [73] :

— cas de calibrage coaxial où les connecteurs de deux ports sont de type différent ;
— en planaire lorsque le THRU est une ligne de transmission désadaptée ;
— cas de calibrage qui doit être fait à travers un ensemble de test (en coaxial ou en guide

d’onde) et où les désadaptations et pertes sont inconnues et dépendent fortement de la
fréquence ;

— cas où les ports des dispositifs sous test sont orthogonaux.
La figure II.12 donne une illustration de certains de ces cas où la SOLR doit être effectuée.
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Figure II.12 – Certains cas d’utilisation de SOLR

c. Calibrage QSOLT

Cette procédure impose également la connaissance des paramètres de tous les standards
(SHORT – OPEN – LOAD – THRU ). Toutefois, elle supprime la nécessité de faire les mesures
des standards « 1-port » aux deux ports de l’analyseur. Autrement, les mesures de trois stan-
dards de réflexion doivent uniquement se faire à l’un des deux ports [74]. De ce fait, comme
la lettre Q (QUICK) utilisée pour sa désignation, cette méthode est plus rapide. Cependant, il
est important de noter qu’un analyseur vectoriel calibré avec la procédure QSOLT présente des
erreurs de mesure importantes à son deuxième port ; le port sur lequel les standards « 1-port »
n’ont pas été connectés lors du calibrage [75].

II.2.2 Procédures d’autocalibrage

Le grand avantage des procédures d’autocalibrage est l’utilisation des standards dont les
caractéristiques ne sont que partiellement connues pour la détermination des erreurs systéma-
tiques. Cet aspect rend donc la fabrication de standards plus facile, et la possibilité d’utiliser
des standards inconnus permet de calibrer des systèmes complexes tels que les dispositifs non
insérables. Ces procédures offrent une meilleure précision de mesures car le calibrage dépend
moins des standards [53].

De nombreux algorithmes [76], [69], [77], [78] ont été développés visant l’obtention d’une
formulation générale qui englobe toutes les procédures d’autocalibrage existantes.

Les procédures d’autocalibrage se basent généralement sur le modèle à huit termes (Figure
II.13) pour les calculs des termes d’erreurs et la majorité de celles qui sont connues peut être
regroupée sous les noms de calibrage TXX (aussi LXX) ou TX (aussi LX). Le nombre de
standards mis en jeu n’excède pas trois standards mais donne lieu à plusieurs combinaisons. Il
existe, de ce fait, plusieurs types de calibrage pour chacun de deux groupes (TXX et TX).

Dans le cas de calibrage TXX, le premier étalon doit être parfaitement connu. Le standard
le plus simple pour vérifier cette condition est la connexion directe (THRU) entre les deux ports
de mesure, mais il est aussi possible d’utiliser une ligne (LINE) comme standard de référence
et dont les caractéristiques doivent être identifiées. Les deux autres standards (XX) ne sont
que partiellement connus. On peut donc avoir les calibrages suivants : TRL, LRL, TAR, LRM,
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Figure II.13 – Modèle d’erreurs à huit termes

TZN, LNN, etc.
R est un dipôle à fort coefficient de réflexion inconnu (court-circuit ou circuit ouvert), Z

est une impédance série, A est un atténuateur et N (NETWORK ) représente un quadripôle
symétrique (S12 = S21) dont les paramètres S sont inconnus.

Les procédures qui se basent sur deux standards (TX ou LX) ont le même principe. Les ca-
ractéristiques du premier étalon doivent être totalement connues tandis que celles du deuxième
standard ne le sont pas. Ce faible nombre de standards provient de la considération de deux
hypothèses [28] :

— soit le système à calibrer est symétrique, ce qui réduit le nombre d’inconnues à trois ;
— soit une pseudo-symétrie est envisagée, c’est-à-dire que le rapport des paramètres S21 et

S12 des deux quadripôles d’erreurs soit égale à 1 (e00 = e23 et e10 = e32). Ce qui réduit
le nombre d’inconnues à cinq.

Ce calibrage a été conçu pour corriger les effets liés à l’utilisation d’une monture de test
arbitraire, l’analyseur ayant été initialement calibré au niveau de ses terminaisons coaxiales
[79]. Cette procédure qui englobe deux calibrages est appelée « calibrage deux – tiers » ou
épluchage. Mais le calibrage TX (LX) peut aussi être directement utilisé (calibrage « un-tiers
») dans le cas où le système de mesure est parfaitement symétrique. Un des processus de
calculs de termes d’erreurs employé par les procédures d’autocalibrage [80] que nous présentons
brièvement dans cette partie est basé sur la relation entre les matrices cascades des paramètres
mesurés et intrinsèques des standards [45]. La matrice cascade mesurée (TM) d’un standard est
donnée par l’équation (II.5) où :

T : matrice cascade réelle du standard
TX et TY : matrices cascades des quadripôles d’erreurs Q1 et Q2 à déterminer.

TM = TXTTY (II.5)

La relation (I.10) permet d’écrire les expressions des matrices cascades T , TM , TX et TY :

T = 1
S21

 −∆s S11

−S22 1

 (II.6a)
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TM = 1
S21M

 −∆M S11M

−S22M 1

 (II.6b)

TX = 1
e10

 −∆X e00

−e11 1

 (II.6c)

TY = 1
e32

 −∆Y e22

−e33 1

 (II.6d)

Avec :
∆s = S11S22 − S12S21 ; ∆M = S11MS22M − S12MS21M

∆X = e00e11 − e01e10 ; ∆Y = e22e33 − e32e23

A partir des équations (II.6), l’équation (II.5) devient :

TM = 1
e10e32

 −∆X e00

−e11 1

T
 −∆Y e22

−e33 1

 (II.7)

Les paramètres mesurés de trois standards permettent d’obtenir douze équations en consi-
dérant l’équation (II.7). Ce modèle détermine sept termes d’erreurs dont trois sont au premier
port (e00, e11 et ∆X), trois autres au second port (e22, e33 et ∆Y ) et un terme d’erreur en
transmission (e10e32). Le tableau II.3 donne un exemple de combinaisons possibles pour avoir
les sept conditions nécessaires à l’obtention des termes d’erreurs.

— La mesure du premier standard (T ) dont les paramètres sont connus donne quatre
conditions. Il peut être une ligne (L) dont les paramètres sont connus et le plan de
référence est fixé à son centre.

— La seule condition sur le deuxième standard est qu’il soit adapté ; donc qui a une impé-
dance de référence Z0. Ses paramètres de transmission n’ont pas besoin d’être connus car
ils seront déterminés par la procédure d’autocalibrage. Cela donne le choix à l’utilisation
de plusieurs composants 2-ports comme une ligne de transmission, une paire de charges
adaptées ou un atténuateur. Ce standard détermine deux conditions.

— La dernière condition est donnée par la mesure d’un étalon à fort coefficient de réflexion
inconnu mais identique sur les deux ports.

Il existe aussi des méthodes de calculs de termes d’erreurs qui exploitent directement les
paramètres S. Elles sont largement utilisées et facilitent les étapes de calculs car aucune trans-
formation des paramètres mesurés n’est nécessaire comme la méthode développée par [77].

Quelques procédures TXX (ou LXX) et TX (ou LX) seront brièvement présentées dans les
paragraphes suivants.
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II.2.2.1 Calibrage TSD (THRU – SHORT – DELAY)

Ce calibrage développé par [81] est la base de toutes les procédures d’autocalibrage. Les
trois étapes de cette procédure sont (figure II.14) :

— la connexion directe des accès (THRU) ;
— la connexion des accès à travers un tronçon de ligne (DELAY) ;
— terminaison de chaque accès par un court-circuit connu.
La connaissance des caractéristiques du DELAY et la longueur du standard THRU n’est

pas nécessaire mais le standard SHORT doit absolument être connu avec précision. C’est la
première limite de cette procédure car dans la pratique, il est difficile, en technologie planaire,
de concevoir un court-circuit avec une grande précision.

Figure II.14 – Standards du calibrage TSD

La deuxième limite est la différence de longueur entre les deux lignes (THRU et DELAY )
imposée par la procédure. La phase de cette différence ne doit jamais être égale à un multiple
de 180◦. Cette contrainte réduit la bande fréquentielle de travail.

II.2.2.2 Calibrage TRL (THRU – REFLECT – LINE)

La procédure TRL [80] est la plus utilisée pour la mesure en analyse de réseau. Le standard
SHORT avec des caractéristiques connues précisément de la procédure TSD est remplacé par le
standard REFLECT où une terminaison à fort coefficient de réflexion inconnu (mais non nul)
est utilisée. Cette procédure impose la connaissance des paramètres du standard THRU mais
pas celle du standard LINE, excepté son impédance caractéristique.

L’avantage de cette procédure est donc lié à la possibilité d’utiliser des standards de ca-
ractéristiques électriques partiellement connues. Les paramètres à connaitre sont plus faciles
à évaluer. L’inconvénient majeur est la limitation de la bande fréquentielle de travail due à
l’utilisation de deux lignes.

Nous reviendrons sur la présentation de cette procédure au chapitre suivant.

II.2.2.3 Calibrage LRM (LINE – REFLECT – MATCH)

Cette procédure, décrite en [82], est une alternative du calibrage TRL. Elle s’appuie sur la
même méthode de calcul mais le standard LINE est remplacé par une charge 50 Ω (MATCH ).
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L’impédance de la charge adaptée définit l’impédance de référence du système et de la mesure
des paramètres S [35].

La méthode LRM corrige l’inconvénient du calibrage TRL qui limite la bande de fréquence
de travail ; la charge adaptée permet de calibrer le système sur une large bande de fréquence.
Contrairement à la TRL, elle est aussi efficace pour les mesures en basses fréquences car le
modèle électrique de la charge adaptée est pratiquement la résistance DC de la résistance avec
une inductance en série [83].

Cependant, cet avantage qui réside uniquement sur la connaissance du standard MATCH
devient un inconvénient dans le domaine hyperfréquence. Le modèle simplifié cité plus haut
(figure II.11) n’est plus approprié [84]. Les parties réelle et imaginaire de la charge varient
de façon importante. De plus, une charge adaptée 50 Ω sur une large bande de fréquence est
difficilement réalisable dans la pratique.

De nombreuses études prenant en compte ces variations ont été faites, soit en proposant des
modèles électriques plus complexes de la charge, soit en utilisant des méthodes numériques qui
représentent les parties réelle et imaginaire de la charge par un polynôme d’ordre défini. Dans
ce cas, les calculs de correction se font de façon externe par des logiciels.

Pour un calibrage avec des pointes GSG (Ground-Signal-Ground) sur ligne coplanaire, il
existe deux technologies pour réaliser des charges adaptées 50 Ω qui sont la mise en parallèle de
deux charges de 100 Ω et la mise en série d’une charge sur la partie signal de la ligne coplanaire
(figure II.15).

Figure II.15 – Standards MATCHS en technologie coplanaire

Une variante du calibrage LRM est la procédure LRRM (LINE – REFLECT – REFLECT
– MATCH ) développée par Cascade Microtech. Elle n’est pas intégrée (jusqu’à présent) dans
les analyseurs et le calibrage est effectué sur un logiciel externe. Les caractéristiques des deux
standards de réflexion utilisés, SHORT et OPEN, n’ont pas besoin d’être connues. Le standard
MATCH est mesuré sur un seul port pendant les étapes de calibrage.

L’avantage de cette procédure est la connaissance uniquement des paramètres de l’étalon
LINE et la résistance DC de la charge, qui peut ne pas être précisément égale à 50 Ω [67].

La redondance de l’information provenant de la mesure des autres standards permet de
déterminer, de façon automatique, l’inductance en série de la charge [85].

Comme la procédure QSOLT décrite précédemment, la mesure de l’étalon MATCH sur un
seul port suppose que la mesure de ce dernier soit identique aux deux ports du système de
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mesure. Ce qui peut entrainer, dans certaines applications, des résultats de mesure entachés
d’erreurs au second port de l’analyseur vectoriel [86].

II.2.2.4 Calibrages LD, LS (ou LO)

Figure II.16 – Standards de calibrage LD

Comme nous l’avons dit précédemment, ces procédures imposent une condition de symétrie
ou de pseudo-symétrie du système à calibrer [79] [87].

Le calibrage LD (LINE – DELAY ) utilise donc deux lignes de transmission. L’avantage de
cette procédure est sa souplesse puisqu’il n’y a que deux standards à mesurer mais le même
inconvénient de la procédure TRL est observé.

Les procédures LS (LINE – SHORT ) ou LO (LINE – OPEN ) ont été développées pour
pallier au problème de la procédure LD (limitation de la bande fréquentielle de travail), mais
leur efficacité est étroitement liée à la précision des paramètres des standards de réflexion
(SHORT et OPEN ). Ces méthodes sont très peu utilisées.

Les tableaux II.4 et II.5) présentent le résumé de certaines procédures et comparent quelques
procédures de calibrage entre elles.

II.2.3 Mesures des dispositifs multiports

Dans la réalité, la plupart des dispositifs à mesurer ne sont pas que des dispositifs 1-port
ou 2-ports. De nos jours, les puces multifonctions et les modules nécessitent des multiples
ports d’entrée et sortie. Les circuits multiports sont largement utilisés dans les applications
radiofréquences. Avec l’augmentation de la fréquence de fonctionnement jusqu’aux ondes milli-
métriques, une caractérisation précise des paramètres de ces dispositifs devient de plus en plus
importante. Leur caractérisation est possible soit en utilisant un analyseur vectoriel de réseau
ayant deux ports ou un analyseur vectoriel multiport [88].

II.2.3.1 Mesure avec un analyseur multiport

Des analyseurs vectoriels 3-ports (munis des adaptateurs 3-ports) et 4-ports ont été conçus
pour la caractérisation des dispositifs multiports [89], [90]. Mais lors de ces dernières années,
des analyseurs commerciaux possédant même huit, douze ou seize ports sont disponibles [91],
[92].
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Les analyseurs multiports réduisent nettement les opérations à effectuer comme le montre
le tableau II.6 et améliorent la précision de mesure. Les problèmes liés à la reproductibilité
du comportement du DST ou à la multiplication des échantillons se trouvent ainsi éliminés.
Ils permettent, à nombre de ports égal à celui du DST, d’acquérir les paramètres S de celui-ci
en une seule mesure. Et surtout, ils sont les seuls à être adaptés pour mesurer des dispositifs
nécessitant des entrées de signal parallèles dans les applications numériques.

Cependant, les analyseurs multiports coûtent encore excessivement chers, ce qui laisse encore
la place à l’utilisation des analyseurs vectoriels 2-ports dans les laboratoires et les industries
pour la caractérisation des dispositifs multiports.

II.2.3.2 Mesure avec un analyseur 2-ports

La caractérisation des dispositifs multiports (coupleurs, diviseurs de puissance, circulateurs,
etc.) par des analyseurs vectoriels 2-ports est largement pratiquée depuis les années 1980.
Plusieurs méthodes de caractérisation, avec l’évolution significative des outils de mesure, ont
été mises en œuvre, entre autres [93], [94], [95], [96], etc. Elles permettent d’obtenir des résultats
de mesure fiables et exploitables. Ces méthodes utilisent toutes à la base le même principe.

Des mesures partielles 2-ports sont effectuées sur le dispositif n-ports devant être connecté
dans différentes combinaisons, les ports du DST restants sont, à chaque mesure, terminés par
des charges adaptées, des terminaisons à fort coefficient de réflexion inconnu ou laissés libres
(notées généralement Γ ou r). Toutefois l’utilisation de ces terminaisons dépend de la topologie
du DST [97].

Après le calibrage de deux ports de l’analyseur vectoriel, par l’une des procédures de cali-
brage direct ou d’autocalibrage [98], l’application de ces méthodes permet de déterminer direc-
tement les paramètres S du DST multiport au niveau du plan de référence.

Généralement, les méthodes de calculs se basent sur les combinaisons linéaires entre les
paramètres désirés du DST et les terminaisons utilisées pour dissocier l’influence de ces dernières
des résultats de mesure.

A titre d’exemple, la matrice S d’un DST 4-ports est :

SDST =


S11 S12 S13 S14

S21 S22 S23 S24

S31 S32 S33 S34

S41 S42 S43 S44

 (II.8)

La mesure des paramètres S d’un tel DST avec un analyseur deux-ports nécessite six com-
binaisons possibles, donc six mesures. Les charges adaptées à utiliser doivent être parfaitement
identiques pour éviter une fausse mesure, car les éléments diagonaux de cette matrice SDST sont
mesurés chacun trois fois.

La figure II.17 résume les étapes de mesure. Chaque mesure donne une sous-matrice qui est
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fonction des charges adaptées.

Figure II.17 – Mesure d’un DST 4-ports avec un VNA 2-ports [91]

Γi (i = 1, 2, 3, 4) sont les charges adaptées placées sur les ports i lors de chaque combinaison.
Bien que ces méthodes soient suffisantes, elles s’avèrent parfois compliquées et prennent

énormément de temps pour une mesure faisant intervenir des DST ayant plus de quatre accès.
Elles peuvent aussi, dans certains cas, accroitre les erreurs de mesure à cause de la multiplication
des connexions et terminaisons (charges adaptées ou terminaisons à fort coefficient de réflexion).

En plus, pour les méthodes utilisant des charges adaptées, non seulement celles-ci sont
souvent difficilement réalisables pour les dispositifs planaires, elles doivent aussi être intégrées
aux dispositifs. Dans ce cas, il faudra concevoir plusieurs échantillons pour arriver aux différentes
combinaisons de mesure voulues. Ceci suppose que le comportement du DST est reproductible.
Cette condition est fortement souhaitable pour l’obtention des meilleurs résultats.

Le tableau II.4 résume les méthodes de calibrage les plus utilisées en présentant leurs carac-
téristiques et leurs applications dans des situations spécifiques. A titre d’exemple, le calibrage
TOM-X permet de déterminer quinze termes d’erreurs et utilise au moins quatre standards
de calibrage. Il est bien adapté pour les mesures de transmission et n’a pas de contrainte de
limitation de la bande de fréquence, etc.

Quant au tableau II.5, il présente une comparaison entre quelques procédures de calibrage,
décrites dans ce chapitre, selon les critères suivants :

— type des standards de calibrage ;
— utilisation des standards ;
— détermination des termes d’erreurs (ET ) à partir des mesures de transmission et de

réflexion ;
— produits obtenus à partir des information redondantes.
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Thru/Line Reflect Line/Match/Attenuator
TRL
(Thru/Re-
flect/Line)

Thru de longueur
nulle avec S11 =
S22 = 0, S21 = S12 =
1

Reflect inconnu, égal
sur les ports i et
j, Phase connue ap-
proximativement

Line avec S11 = S22 = 0,
Phase connue approximative-
ment, Bande limitée pour évi-
ter une phase de ±20◦

LRL
(Line/Re-
flect/Line)

Line1 avec
S11 = S22 = 0,
S21 et S12 connues
avec même ca-
ractéristique de
propagation que
Line 2

Reflect inconnu, égal
sur les ports i et
j, Phase connue ap-
proximativement

Line2 avec S11 = S22 = 0,
Phase connue approximative-
ment, Bande limitée, la phase
est au moins ±20◦ différente
de la phase de Line1

TRM
(Thru/-
Reflect/-
Match)

Thru de longueur
nulle avec S11 =
S22 = 0, S21 = S12 =
1

Reflect inconnu, égal
sur les ports i et
j, Phase connue ap-
proximativement

Peut être défini comme
charge fixe sur les ports
i et j (S11 = S22 =
0). Aussi peut être défini
comme une longue ligne à
grandes pertes

LRM
(Line/-
Reflect/-
Match)

Line avec S11 =
S22 = 0, S21 et S12

Reflect inconnu, égal
sur les ports i et
j, Phase connue ap-
proximativement

peut être défini comme charge
fixe sur les ports i et j (S11 =
S22 = 0). Aussi peut être dé-
fini comme une longue ligne à
grandes pertes

TRA
(Thru/Re-
flect/Atte-
nuator)

Thru de longueur
nulle avec S11 =
S22 = 0, S21 = S12 =
1

Reflect inconnu,
égal sur les ports i
et j, Phase connue
approximativement

Atténuation entre les ports i
et j. S11 = S22 = 0, Définie
comme ligne à pertes

LRA
(Line/Re-
flect/Atte-
nuator)

Line avec S11 =
S22 = 0, S21 et S12
connues

Reflect inconnu, égal
sur les ports i et
j, Phase connue ap-
proximativement

Atténuation entre les ports i
et j. S11 = S22 = 0, Définie
comme ligne à pertes

Table II.3 – Exemple de combinaisons possibles de procédure TXX [99]
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PROCEDURE DE

CALIBRAGE

OSM TOM TRM TRL TNA UOSM TOSM TOM-X

Modèle d’erreurs 5 7 7 7 7 7 12 15

Adapté pour les me-
sures de transmissions

* * * * * * *

Pas de limitation de la
bande de fréquence

* * * * * * *

Contrôle de plausibi-
lité indirecte

*

Standards partielle-
ment inconnus

* * * *

Considération DST,
Dépendance de la
diaphonie

*

Utilisation de stan-
dards avec des connec-
teurs différents

* *1) *1) *1) * * *

Adapté pour DST non
insérables

*

Utilisation possible
des charges glissantes

* * * * *

Bien adapté pour me-
sures sur tranches

* * * * *

Atteinte de directivité

effective

+ + + +++ + + + +

Nombre du récepteur
du VNA N-port

N + 1 2N 2N 2N 2N 2N N + 1 2N

Nombre minimum de
standards de calibrage

3 3 3 3 3 4 4 4

Contacts sur VNA 2-
ports

3 6 6 6 6 8 8 10

1) : Les standards sont supposés avoir des coefficients de réflexion symétriques
Table II.4 – Propriétés de différents modèles d’erreurs et techniques de calibrage [34]
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TRL LRM/LRM+ SOLR QSOLT LRRM

Port1 Port2 Port1 Port2 Port1 Port2 Port1 Port2 Port1 Port2

Standards de transmission

THRU

4 paramètres S

connus

X(4ET) X(4ET) * X(4ET) X(4ET)

LINE

Connu :S11,S22

Inconnu :S21,S12

X(2ET) * * * *

Thru

RECIPRQOUE

Connu :S21 = S12

Connu pour ±90◦.

Inconnu : S11, S22

* * X(1ET) * *

Certains termes

d’erreur définis par

mesure de

transmission

6 4 1 4 4

Standards de réflexion

Port1 Port2 Port1 Port2 Port1 Port2 Port1 Port2 Port1 Port2

OPEN

Un connu par port
* * * *

X
(1ET)

X
(1ET)

X
(1ET)

* * *

SHORT

Un connu par port
* * * *

X
(1ET)

X
(1ET)

X
(1ET)

* * *

LOAD

Un connu par port
* *

X
(1ET)

X
(1ET)

X
(1ET)

X
(1ET)

X
(1ET)

*
X

(1ET)
*

REFLECT

S11 = S22

Connu pour ±90◦.

1 connu pour

2-ports

X(1 ET) (1 ET) * *

Xopen

(1 ET)

Xshort

(1 ET)

Certains termes

d’erreur définis par

mesure de réflexion

1 3 6 3 3

Produits de

l’autocalibrage

Coefficient

de réflexion

du Reflect,

Constante

propagation

de la ligne

Coefficient de

réflexion du Reflect

Paramètres S du

Thru réciproque
Non

Coefficient de

réflexion de

deux Reflect

Table II.5 – Comparaison entre quelques procédures de calibrage [63]
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Nombre de
ports du DST

Nombre de
ports du VNA

Nombre de
variations du

DST
Nombre total de
terminaisons

2 2 1 0
4 2 6 12
8 2 28 168
12 2 66 660
4 4 1 0
8 4 6 24
12 4 15 120
8 8 1 0
12 8 3 12
12 12 1 0
Les lignes coloriées soulignent les cas où les nombres de ports du DST et ceux du VNA sont égaux

Table II.6 – Nombre de combinaisons pour les mesures multiports
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Conclusion

La notion de calibrage de l’analyseur de réseau vectoriel ainsi que quelques procédures de
calibrage ont été présentées dans ce chapitre.

Il s’avère que les procédures de calibrage sont nombreuses et variées mais leurs développe-
ments et élaborations se font à partir des mêmes procédures de calibrage de base. Généralement,
ces diverses procédures visent toujours :

— l’amélioration d’une procédure de calibrage de base pour des résultats de mesure plus
efficaces ;

— l’extension d’une procédure pour l’utiliser dans une bande de fréquences définie ou plus
élevée que la bande de fréquences dans laquelle la procédure a été utilisée ;

— le développement d’une procédure afin de calibrer l’analyseur vectoriel permettant de
mesurer les paramètres de dispositifs sous test particuliers ;

— le développement d’une procédure pour caractériser des dispositifs « n-ports » avec un
analyseur « m-ports ».

Ainsi, des nombreuses procédures de calibrage existent dans la littérature et continuent
d’être développées au fil du temps ([100], [101], [95], [66], [60], [96], [102], [98], [103], etc.).
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CHAPITRE III

Conception des standards de calibrage à accès à
120° en technologie coplanaire
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Introduction

Les nombreuses procédures de calibrage permettent de calibrer l’analyseur vectoriel de ré-
seau afin que les résultats de mesure des composants électroniques, particulièrement dans

le domaine des applications microondes, soient fiables. L’utilisation d’une procédure dépend
étroitement des particularités du dispositif à caractériser tels que sa technologie de fabrication
(coaxiale, planaire,...), sa bande fréquentielle de travail et ses paramètres recherchés (mesure
1-port, 2-ports,. . . ).

Le développement de chaque procédure s’appuie sur les caractéristiques (connues, à moitié
connues ou inconnues) des étalons de calibrage. Ainsi, le nombre et le type d’étalons à mettre
en jeu pour le calibrage d’un analyseur sont fonction de la procédure à considérer. Les étalons
de calibrage doivent donc avant tout être conçus et fabriqués. Cependant, selon les incertitudes
pouvant être tolérées dans les résultats de mesure, un certain degré de précision, plus ou moins
élevé, est exigé au niveau des étalons à concevoir.

La vérification et la réglementation des tolérances des étalons font continuellement l’objet
de recherches des laboratoires nationaux tels que le NIST (National Institute of Standards
and Technology), le LNE (Laboratoire National de Métrologie et d’Essais), le NPL (National
Physical Laboratory), etc. ; mais aussi par des groupes de spécialistes en radiofréquences et
microondes. Le groupe le plus connu est l’ARFTG (Automatic RF Techniques Group) qui a
été établi en 1972 [104].

L’une des contributions dans ce domaine est l’introduction des standards et kits de vérifi-
cation pour les analyseurs vectoriels [105], [106]. Les kits de vérification peuvent être fréquem-
ment mesurés par l’utilisateur et comparés aux valeurs de référence fournies par le fabricant.
Ils peuvent également être retournés périodiquement auprès du fabricant pour vérifier les va-
leurs de référence. Ceci augmente l’exactitude des mesures effectuées par l’utilisateur. Les kits
de vérification sont disponibles sous différents types de connecteurs utilisés en industrie et en
guide d’onde.

Les laboratoires nationaux et les groupes de spécialistes continuent d’évoluer dans les tech-
niques de vérification de standards en réponse aux nombreux besoins de développement de la
communauté radiofréquence et microonde.

Dans ce chapitre, les étapes de conception, à savoir la définition et la simulation, d’un
ensemble de standards sur wafer en technologie coplanaire pour le calibrage de l’analyseur
vectoriel dans la bande 20 GHz – 67 GHz, seront présentées. Les accès inclinés des standards,
précisément à 120°, constituent leur particularité.

Pour le choix de la conception et le calibrage de l’analyseur vectoriel de réseau, la procédure
TRL a été retenue.
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III.1 Calibrage TRL

III.1.1 Définition de la procédure

L’introduction de la procédure de calibrage TRL (figure III.1) par [80] était l’une des étapes
les plus importantes dans le développement des techniques de calibrage des analyseurs vectoriels
de réseau. C’est la première méthode qui ne nécessite pas que les standards soient idéaux
ou que seuls les paramètres de certains standards soient entièrement connus. En se basant
sur la redondance des résultats de mesure des standards, le calibrage TRL permet de définir
les paramètres initialement inconnus, tels que le coefficient de réflexion du REFLECT et la
constante de propagation du standard LINE.

Cette procédure impose la connaissance du THRU et l’impédance caractéristique de la ligne
qui définit l’impédance de référence du système de mesure.

Comme nous l’avons dit au chapitre précédent, le principal avantage de cette méthode
est donc lié à la possibilité d’utiliser des standards de caractéristiques électriques partiellement
connues et au fait que les paramètres à connaitre sont plus faciles à évaluer. Un autre avantage de
la procédure est le fait qu’il soit devenu possible d’accomplir un vrai calibrage et une traçabilité
de la mesure en utilisant des standards avec des lignes isolées à air [63].

L’inconvénient réside sur la limitation de sa bande fréquentielle de travail, due à l’utilisation
de deux lignes. Toutefois, l’utilisation de plusieurs lignes additionnelles lors du calibrage permet
de surmonter ce problème en appliquant des analyses statistiques basées sur la redondance des
données obtenues par la mesure de ces lignes. Cela conduit à la procédure de calibrage «
Multiline TRL » [107] qui, en plus de l’extension de la bande fréquentielle de travail, permet
de minimiser les erreurs aléatoires grâce à cette redondance.

Figure III.1 – Standards de calibrage TRL en technologie coplanaire (Respectivement THRU, RE-
FLECT – Open et Short – LINE)
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III.1.2 Caractéristiques des standards et du calibrage

Le calibrage TRL permet de mesurer directement les paramètres S dans le plan du dispositif
sous test pour s’affranchir de toutes les erreurs introduites par chaque élément de la chaine
de mesure. Comme la méthode utilise le modèle à huit termes d’erreurs (voire dix termes),
trois étapes de mesure des standards de calibrage sont nécessaires pour obtenir huit équations
permettant la détermination des paramètres d’erreurs. Les trois standards à considérer sont :

— THRU : c’est un standard 2-ports qui permet une connexion directe des ports 1 et 2
à travers une ligne de transmission courte, de longueur lth. Le THRU est caractérisé
par ses pertes d’insertion et sa longueur électrique. Il est assimilé à une ligne de trans-
mission parfaite et son impédance caractéristique doit être aussi proche que possible de
l’impédance de référence.

— LINE : ligne de transmission de longueur l, de constante de propagation γ et d’impédance
caractéristique Zc identique à celle du THRU, séparant les deux ports de l’analyseur. Elle
est plus longue que le standard THRU. Son impédance caractéristique doit être aussi
proche que possible de l’impédance de référence. La longueur du standard LINE doit
être choisie de telle sorte que la différence de phase entre les transmissions des standards
THRU et LINE doit être différente de 0◦ et de 180◦ pour l’obtention d’un bon calibrage.
En pratique, cette différence de phase est comprise entre 20◦ et 160◦ [34].

— REFLECT : c’est un standard 1-port avec un fort coefficient de réflexion inconnu mais
doit être identique aux deux ports de l’analyseur. Il peut être indifféremment un court-
circuit (SHORT ) ou un circuit ouvert (OPEN ).

La mesure de ces trois standards, effectuée en considérant que les deux quadripôles d’erreurs
Q1 et Q2 restent identiques (figure III.2), conduisent à dix équations indépendantes comprenant
les huit termes d’erreurs. Pour les dispositifs planaires, cette condition impose que les trois
standards aient les mêmes caractéristiques électriques (γ, Zc).

Figure III.2 – Modélisation de la procédure de calibrage TRL

Deux paramètres caractérisant les standards, qui étaient au départ inconnus, peuvent être
déterminés : ce sont la constante de propagation du standard LINE et le coefficient de ré-
flexion du standard REFLECT ; d’où le terme d’autocalibrage utilisé pour la désignation de la
procédure TRL.

Les étapes de calcul pour la détermination de l’exposant de propagation, du coefficient de
réflexion et des erreurs de mesure sont détaillées dans l’annexe A (Silvonen).
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III.1.2.1 L’exposant de propagation du calibrage

Le plan de référence étant défini au centre du standard THRU et les paramètres S référencés
par rapport à l’impédance caractéristique Zc du standard LINE, les matrices S des standards
THRU (ST ) et LINE (SL) ) s’écrivent comme ci-dessous. lth et l sont les longueurs physiques
respectives du THRU et du LINE.

ST =
 0 1

1 0

 ou ST =
 0 e−γlth

e−γlth 0

 (III.1a)

SL =
 0 e−γ(l−lth)

e−γ(l−lth) 0

 (III.1b)

Les matrices chaines associées sont données par :

TT =
 1 0

0 1

 ou TT =
 e−γlth 0

0 eγlth

 (III.1c)

TL =
 e−γ(l−lth) 0

0 eγ(l−lth)

 =
 k 0

0 1/k

 (III.1d)

La constante k = e−γ(l−lth) = e−γL sera déterminée par autocalibrage et son module étant
proche de l’unité.

Dans le cas de la procédure TRL généralisée, la longueur du standard LINE correspond à
la longueur physique de celui-ci à laquelle est retranchée la longueur du THRU (L = l − lth).

L’expression de l’exposant de propagation de la ligne (équation (III.2)), qui est aussi l’ex-
posant de propagation du calibrage, est obtenue à partir des étapes de la procédure TRL [108].

γL = ln
(
A±
√
A2 − 4B
2B

)
(III.2)

Avec : A = T11MTT22ML − T21MTT12ML − T12MTT21ML + T22MTT11ML

B = T11MTT22MT − T12MTT21MT

TijMT , TijML : sont respectivement les paramètres chaînes des standards THRU et LINE
mesurés lors des étapes du calibrage.

L’exposant de propagation détermine directement la position des plans de référence de la
mesure après le calibrage.
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III.1.2.2 L’impédance de calibrage

La détermination de l’impédance de référence du calibrage, qui est généralement l’impédance
caractéristique du standard LINE [87], se fait à partir de la mesure de l’exposant de propagation.
Elle représente, physiquement, l’impédance que doit avoir une charge connectée au port de
mesure et pour laquelle le paramètre S11 serait nul après calibrage.

La méthode détaillée dans [107] donne, en fonction des éléments localisés R, L, C, G, les
expressions suivantes :

γ

ZC
= jωC +G (III.3)

γZC = jωL+R (III.4)

Les analyses faites dans les lignes quasi-TEM permettent de faire quelques approximations
utiles. En particulier, G est négligeable devant ωC lorsque les pertes dans le substrat et les
courants transversaux dans les conducteurs sont faibles ; excepté dans le cas de très hautes
fréquences. Ainsi, l’équation (III.3) devient :

ZC = γ

jωC
(III.5)

La mesure de la phase de l’exposant γ permet la détermination de la phase de ZC . En
plus, la capacité C dépend faiblement de la fréquence et de la conductivité, contrairement aux
éléments R et L. Elle est donc considérée comme une capacité linéique DC. Sa connaissance
conduit à l’obtention du module de ZC à partir de γ.

III.1.3 Notion de calibrage TRL imparfait

Les hypothèses précédemment retenues pendant la mesure des standards du calibrage TRL
sont les suivantes :

— les quadripôles Q1 et Q2 restent identiques durant les trois étapes de mesure des stan-
dards THRU, LINE et REFLECT ;

— les standards doivent avoir les mêmes caractéristiques électriques (γ et Zc) ;
— le standard REFLECT doit avoir le même coefficient de réflexion sur les deux ports.
L’application de ces hypothèses mène à un calibrage parfait, où les toutes les erreurs systé-

matiques sont corrigées.
Cependant, il est pratiquement impossible de vérifier particulièrement la première hypo-

thèse, principalement à cause de la non-répétabilité des connexions. En plus, les standards sont
conçus avec des tolérances pratiques. Il est alors évident que les caractéristiques électriques de
tous les standards ne peuvent être identiques.

L’impossibilité de l’établissement de ces hypothèses fait qu’il subsiste des erreurs systéma-
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tiques après le calibrage appelées erreurs systématiques résiduelles, ce qui a introduit la notion
de calibrage imparfait.

L’étude élaborée par [28] est basée sur l’utilisation des standards ayant des caractéristiques
électriques distinctes afin de déterminer l’influence de leurs imperfections sur les résultats de
mesure. Brièvement, elle démontre que :

— les erreurs résiduelles en réflexion sont plus importantes que celles en transmission ;
— le standard REFLECT n’a pas d’influence sur la qualité du calibrage si strictement le

même standard REFLECT de type 1-port est utilisé sur les deux ports ;
— l’ensemble des erreurs résiduelles est fortement réduit si les impédances caractéristiques

des deux standards THRU et LINE sont très proches.
D’autres chercheurs ont cherché à réduire l’effet des erreurs systématiques résiduelles en

proposant un calibrage électronique [109], [110], [111], etc. Il consiste à faire une seule connexion
et à ensuite mesurer chacun des standards par une commutation électronique. La répétabilité
des connexions et la reproductibilité du calibrage sont alors très bonnes mais la contrainte du
calibrage électronique est la conception d’un kit pour chaque type de dispositif à mesurer. Ce
qui rend ces techniques assez coûteuses.

Mais elles sont largement utilisées industriellement et surtout pour la mesure des dispositifs
multiports [111].

III.1.4 Exemple de mesure après un calibrage SOLT et TRL

La figure III.3 montre les paramètres S (S21 et S11) d’une ligne coplanaire de longueur
égale à 1,8 mm. Le calibrage de l’analyseur vectoriel de réseau a été effectué en utilisant le kit
commercial ISS Cascade Microtech 101-109 C. Les standards de ce kit sont fabriqués sur un
substrat d’alumine dont l’épaisseur est de 635 µm et la constante diélectrique est de 9.9.

L’analyseur a été calibré avec deux procédures différentes sur la bande de fréquences 20
GHz – 67 GHz : la procédure SOLT et la procédure TRL. Des mesures des paramètres S de la
ligne ont été faites après chaque calibrage.

Les résultats de mesure (en rouge les paramètres mesurés après le calibrage SOLT et en
noir ceux mesurés après le calibrage TRL) montrent une assez bonne concordance. Le cali-
brage SOLT, calibrage complet qui prend en compte tous les termes d’erreurs (modèle à douze
termes d’erreurs), est largement utilisé pour les mesures dans des bandes de fréquences pouvant
s’étendre jusqu’à 110 GHz [66]. Mais pour des avantages cités plus-haut, le calibrage TRL est la
méthode la plus utilisée pour la correction de la mesure des paramètres de dispositifs non insé-
rables [112]. Les écarts entre les mesures de la ligne après ces deux calibrages |Sij-SOLT − Sij-TRL|
(figure III.4) n’excèdent pas 0.01 en transmission et 0.1 en réflexion sur toute la bande fré-
quentielle considérée.

L’écart en réflexion (∆S11) est globalement plus élevé que celui en transmission, ce qui
s’explique par le fait que les impédances et plans de référence sont différents pour les deux
méthodes de calibrage. Les paramètres de réflexion sont donc plus sensibles au changement
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Figure III.3 – Paramètres S21 et S11 d’une ligne de longueur 1, 8mm

d’impédance de référence. En plus, pour les dispositifs planaires, la procédure SOLT peut
introduire des effets dus principalement à la discontinuité entre la pointe de la sonde de mesure
et l’interface du dispositif sous test [113].

Figure III.4 – Ecarts de mesure |Sij-SOLT − Sij-TRL| pour la ligne coplanaire de longueur 1.8 mm
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III.2 Mesure des dispositifs 3-ports à accès à 120° avec
analyseur vectoriel 2-ports

Comme nous l’avons dit au chapitre précédent, beaucoup de travaux ont déjà montré qu’il
est tout à fait possible de mesurer les paramètres des dispositifs multiports avec un analyseur
vectoriel 2-ports. Après le calibrage de ce dernier par l’une des procédures connues, et en
fonction du nombre de ports du DST, des mesures 2-ports sont successivement effectuées.
Les ports restants sont à chaque fois terminés par un dispositif à fort coefficient de réflexion
(généralement des charges adaptées).

Plusieurs types d’étalons permettant le calibrage de l’analyseur 2-ports existent. Cependant,
lorsque les dispositifs à caractériser possèdent des accès particuliers (orthogonaux, à 120°, etc.),
il devient adéquat de calibrer l’analyseur avec des étalons qui s’adaptent aux conditions de
mesure de ces dispositifs. Des standards à accès orthogonaux ont déjà été conçus pour la carac-
térisation des dispositifs ayant des accès orthogonaux. La correction d’erreurs par l’utilisation
de ces types de standards se fait toujours par l’une des procédures de base. Par exemple par la
procédure SOLR [71], TRL [60], etc.

III.2.1 Le circulateur coplanaire

L’un des axes de recherches au laboratoire est le développement et la miniaturisation des
composants hyperfréquences tel que le circulateur coplanaire.

Les circulateurs sont constitués d’au moins trois ports d’accès orientés à 120° (figure III.5)
les uns des autres autour d’un conducteur central. La non-réciprocité est souvent assurée par
un disque de ferrite placé sous le conducteur central. Ils sont connus depuis plus d’un demi-
siècle et leurs performances et miniaturisation sont toujours en cours d’amélioration. Ils sont
caractérisés par les pertes d’insertion, causées par les pertes magnétiques, diélectriques et des
conducteurs, par l’isolation entre les ports et la réflexion à leur niveau et par la largeur de la
bande de fréquence de fonctionnement.

Figure III.5 – Circulateur à trois ports
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Les propriétés des circulateurs sont exprimées par la matrice S suivante :

S =


S11 S12 S13

S21 S22 S23

S31 S32 S33

 (III.6)

Les paramètres de réflexion au niveau de chaque port (S11, S22, S33) doivent être très basses
(≤ -20 dB) tandis que les paramètres de transmission (S21, S32, S13) qui représentent les pertes
d’insertion doivent être inférieures à 1 dB. L’isolation (S12, S23, S31) doit aussi être très élevée.

Afin de pouvoir obtenir une meilleure caractérisation de ces composants, les premiers circu-
lateurs réalisés au laboratoire possédaient des accès coudés (figure III.6). Ces accès permettent
de positionner le circulateur convenablement dans le plan de mesure. Dans ce cas, un « calibrage
normal », c’est-à-dire avec les pointes placées face à face, pouvait être effectué.

Figure III.6 – Circulateur réalisé par [2]

Dernièrement, avec la possibilité d’un banc de mesure ayant un testeur sous pointes sur
lequel les pointes peuvent être positionnées à 120°, il est préférable de fabriquer des circulateurs
sans les lignes coudées qui allongent leurs accès. Ainsi, les circulateurs fabriqués sont encore
de dimensions plus petites et les pertes d’insertion peuvent être significativement réduites en
raison de l’absence des coudes placés sur les accès des ports.

Des nouveaux prototypes de circulateurs coplanaires ont été alors réalisés (figure III.7) et
leur caractérisation est toujours effectuée avec un analyseur vectoriel 2-ports.

III.2.2 Problème lié à la mesure des dispositifs à accès à 120°

Au laboratoire, comme déjà souligné plus haut, le calibrage pour les mesures « 1-port »
ou « 2-ports » se fait habituellement par les standards des kits commerciaux. Ces étalons sont
initialement conçus pour un calibrage des pointes posées face à face. Donc, en utilisant ces
standards, un « calibrage à 120° », c’est à dire avec des pointes placées à 120° l’une de l’autre,
est pratiquement impossible.
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Figure III.7 – Circulateurs coplanaires (respectivement par [3] et [4])

En effet, cela engendre des manipulations supplémentaires pour les standards 1-port tels
qu’un court-circuit, un circuit ouvert ou une charge adaptée et un positionnement en bout de
ligne incommode, voire infaisable pour les standards de transmission tels qu’un THRU ou une
LINE. La figure III.8 en donne une illustration.

Figure III.8 – Positionnement impossible des pointes placées à 120° sur un Thru conventionnel

La solution adoptée pour le calibrage de l’analyseur vectoriel avant la caractérisation de tels
dispositifs consiste à :

— faire premièrement un « calibrage normal » ;
— ensuite positionner les pointes à 120° en les démontant et remontant avec précaution ;
— et enfin faire la mesure du dispositif 3-ports.
Cependant, même si la caractérisation des dispositifs planaires 3-ports à accès orientés à

120° avec cette méthode est pratiquée, elle est susceptible de comporter des erreurs qui ne sont
pas corrigées par le calibrage.

Pour mettre en évidence ce problème de repositionnement à 120° après le calibrage, l’ana-
lyseur vectoriel a d’abord été calibré avec la procédure TRL en utilisant le kit commercial ISS
Cascade Microtech 101-109 C.

La première approche consiste à faire deux mesures distinctes des paramètres S de la ligne
coplanaire de longueur égale à 1,8 mm :

— mesure avec les deux pointes positionnées face à face ;
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— mesure avec les deux pointes repositionnées à 120° l’une de l’autre, en conservant le
même calibrage.

Les résultats de la comparaison sont présentés par la figure III.9.

Figure III.9 – Paramètres S21 et S11 de la ligne coplanaire avec les 2 positions de pointes

Nous constatons un écart important entre les deux mesures des paramètres S de la ligne
coplanaire. On observe que le repositionnement des pointes à 120° après le calibrage ajoute des
perturbations à la mesure, visiblement plus accentuées sur la réflexion. En repositionnant les
pointes à 120°, il se passe, à priori, un changement du plan de référence et de l’impédance de
référence établis lors du calibrage, qui modifie les conditions de mesure et induit des erreurs
additionnelles. Cet écart pourrait être important et éventuellement fausser l’interprétation de
la caractérisation de certains dispositifs et peut diminuer leur plage de fréquence de fonction-
nement.

Par exemple les pertes d’insertion d’un circulateur sont un paramètre important, mais
peuvent être surévaluées sans un calibrage adéquat et efficace.

La précision souhaitée pour la mesure des paramètres d’un circulateur est de l’ordre de 0,1
dB.
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III.3 Conception de standards TRL à accès à 120°

Vu la complexité de la détermination exacte des paramètres des standards tels qu’un SHORT
et un OPEN, et aussi de la difficulté de réalisation des charges adaptées (LOAD ou MATCH )
en technologie planaire, nous avons porté notre choix sur la procédure TRL pour la conception
des standards à accès à 120°. La facilité de la fabrication de standards de cette méthode (par
rapport à ceux de la méthode SOLT par exemple) favorise son application dans les milieux
dispersifs de transmission (microruban, triplaque, coplanaire) [114].

Les étapes nécessaires à la conception sont la simulation, la réalisation et la caractérisation.
La première étape sera détaillée dans cette partie.

III.3.1 Caractéristiques des matériaux de standards

L’utilisation des lignes plutôt que des standards à éléments localisés assure la mesure des
vrais paramètres S. Mais dans chaque système de mesure des paramètres S basé sur l’utilisation
de lignes de transmission comme standards, trois hypothèses fondamentales doivent être prises
en compte [115] :

— la direction de propagation doit être uniforme ;
— un seul mode de propagation doit être supporté par les lignes ;
— la répétabilité des connexions électriques des lignes doit être assurée.
Les matériaux utilisés pour la simulation et la fabrication des standards sont :
— un substrat d’alumine de permittivité relative εr = 9.8 et de facteur de dissipation,

appelé aussi tangente de pertes, tan(δ) = 4.10−4 à 1 MHz.
— un métal conducteur qui est le cuivre.
Dans le domaine des hyperfréquences, le choix du substrat est très important.
— L’utilisation d’un substrat avec une permittivité relative de grande valeur permet un bon

confinement des ondes électromagnétiques et une réduction des pertes par rayonnement.
— Une faible épaisseur du substrat entraine la suppression de la propagation des modes

d’ordre supérieur (autres que TEM ). Cette épaisseur est d’autant plus faible que la
fréquence de fonctionnement est élevée.

— Le choix d’un substrat avec un facteur de dissipation le plus faible possible permet de
réduire également les pertes d’insertion de la ligne de transmission.

III.3.2 Ligne de transmission en technologie coplanaire

La réalisation des circuits MMIC (Monolithic Microwave Integrated Circuits) fonctionnant
dans le domaine des microondes est possible grâce aux composants actifs (diodes, transistors),
aux composants passifs (lignes de transmission) et aux éléments localisés (résistances, capacités,
inductances). Pour les lignes de transmission, les deux principales technologies utilisées en
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circuitsMMIC sont la ligne microruban (microstrip) et la ligne coplanaire (CPW ). La différence
entre les deux technologies se situe au niveau du plan de masse.

Les standards sont réalisés avec des lignes coplanaires.

III.3.2.1 Description de la ligne coplanaire

Une ligne coplanaire conventionnelle est constituée d’un conducteur central, d’épaisseur t
et théoriquement, de deux plans de masse de largeur semi-infinie (figure III.10). Le conducteur
central, de largeur W, est séparé de deux plans de masse, de largeur Wg, par les fentes de
largeur S. L’ensemble est déposé sur un substrat diélectrique d’épaisseur H.

Figure III.10 – Ligne de transmission coplanaire

Le mode de propagation est quasi-TEM car la ligne coplanaire possède une interface air-
diélectrique. Les champs magnétique et électrique sont perpendiculaires à l’axe de la ligne selon
lequel s’effectue la propagation (figure III.11).

Du fait de la présence des trois conducteurs sur la même face, deux modes fondamentaux
de propagation peuvent être présentes dans la ligne coplanaire [116].

Un mode quasi-TEM impair peu dispersif, appelé mode coplanaire et un mode quasi-TE
pair très dispersif, appelé mode fente.

Le mode impair (mode souhaité) est celui qui se propage dans le conducteur central. Les
plans de masse sont alors équipotentiels tandis que le mode pair se traduit par des potentiels
différents entre le conducteur central et le plan de masse. Ce dernier est supprimé en forçant
les deux plans de masse au même potentiel.

a. Pertes dans la ligne coplanaire

L’atténuation dans les lignes coplanaires est causée par les pertes dans les conducteurs et
dans le diélectrique si les lignes sont blindées ; mais peut être augmentée par les pertes de
rayonnement si les lignes fonctionnent dans un environnement ouvert [117].

— Pertes ohmiques : les pertes ohmiques (αc) dans une ligne coplanaire sont propor-
tionnelles à la résistance des conducteurs métalliques. Elles dépendent de la géométrie
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Figure III.11 – Lignes de champs électrique et magnétique du mode quasi-TEM des lignes coplanaires

de la ligne et présentent une variation proportionnelle à la racine carrée de la fréquence.
L’utilisation d’un métal d’excellente conductivité (or ou cuivre) minimise ces pertes.

— Pertes diélectriques : elles sont dues à la distribution des lignes de champ dans le
substrat et aux propriétés diélectriques de celui-ci. Les pertes diélectriques dépendent
de la fréquence et sont importantes dans le domaine des fréquences millimétriques et
microondes.

— Pertes radiatives : elles sont causées par la dissipation de l’énergie électromagnétique
dans le substrat à très hautes fréquences (> 200 GHz). Les modes de fuite responsables du
rayonnement se propagent si la symétrie de la ligne est rompue, notamment en présence
des discontinuités.

b. Avantages de la ligne coplanaire

La ligne de transmission coplanaire présente plusieurs avantages par rapport à la ligne
microruban.

— Elle permet de s’affranchir des procédés technologiques face arrière nécessaires à la réa-
lisation des lignes microstrip.

— Elle présente une souplesse dans sa conception et sa réalisation.
— Elle offre également une facilité d’intégration avec d’autres circuits sans recours aux vias

métalliques grâce à son caractère uniplanaire ; ce qui permet d’augmenter la largeur de
bande et éviter la modélisation d’inductances parasites supplémentaires.

Les différents paramètres de ligne que sont l’impédance caractéristique (Zc), les pertes (α)
et la permittivité effective (εeff) dépendent des éléments électriques linéiques, qui dépendent
eux-mêmes de la technologie utilisée ; à savoir les dimensions géométriques de la ligne et du
substrat diélectrique utilisé.

III.3.2.2 Calcul de l’impédance caractéristique de la ligne coplanaire

L’impédance caractéristique Zc de la ligne coplanaire peut être calculée à partir de la largeur
du conducteur central et de la largeur des fentes. Elle est déterminée par le rapport a/b (figure
III.12), donc la réduction de la taille est possible sans limite. La seule condition pénalisante est
l’augmentation des pertes [118]. Autrement, il existe plusieurs couples (W, S) pour la valeur
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désirée d’une impédance Zc.
Des nombreuses méthodes de calculs numériques qui permettent l’analyse des lignes de

transmission planaires sont élaborées mais seule la méthode d’approche quasi-statique (confor-
mal mapping technique) est brièvement présentée dans cette partie.

Figure III.12 – Schéma d’une ligne coplanaire sur un substrat d’épaisseur finie [118]

L’approche quasi statique suppose que le mode de propagation le long de la ligne soit
purement TEM et les caractéristiques de la ligne sont déterminées par le calcul de sa capacité
linéique. Elle se base sur la méthode de transformation conforme qui est une transformation
géométrique de la ligne planaire en un condensateur plan [119]. Les hypothèses à retenir sont :
l’épaisseur du conducteur qui doit être nulle ; toutes les interfaces diélectriques de la structure,
y compris les fentes, qui sont remplacées par des murs magnétiques. La structure est ensuite
divisée en plusieurs parties et le champ électrique est supposé présent dans chacune d’elles. De
cette manière, la capacité de chaque partie est calculée individuellement.

Dans le cas de la ligne coplanaire (Figure III.12) avec une hauteur de substrat fini (H ) et
selon les hypothèses formulées, la capacité par unité de longueur est la somme de deux capacités
partielles : la capacité de la partie supérieure, en contact avec l’air (Cair) et la capacité de la
partie inférieure, en contact avec le diélectrique (Cd).

C = Cair + Cd (III.7)

Les expressions des deux capacités partielles sont données par :

Cd = 2ε0(εr − 1)K(k0)
K(k′0) (III.8a)

Cair = 4ε0
K(k1)
K(k′1) (III.8b)

L’équation (III.7) devient alors :
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C = 2ε0(εr − 1)K(k0)
K(k′0) + 4ε0

K(k1)
K(k′1) (III.9)

Avec :

k0 =
sinh

[
πW/4H

]
sinh

[
π(W + 2S)/4H

] (III.10a)

k′0 =
√

1− k2
0 (III.10b)

k1 = W

W + 2S (III.10c)

k′1 =
√

1− k2
1 (III.10d)

La constante diélectrique effective est donnée par :

εeff = C

Cair
= 1 + εr − 1

2
K(k′1)
K(k1)

K(k0)
K(k′0) (III.11)

Les expressions de la vitesse de phase et de l’impédance de la ligne et où c est la vitesse de
la lumière dans le vide, sont :

vph = c
√
εeff

(III.12a)

Zc = 1
C.vph

= 1
c.Cair

√
εeff

= 30π
√
εeff

K(k′1)
K(k1) (III.12b)

La fonction K(k) est l’intégrale elliptique du premier ordre donnée par :

K(k)
K(k′) = π

ln
[
2
(
1 +
√
k′
)/

1−
√
k′
] pour 0 ≤ k ≤ 1√

2

K(k)
K(k′) = 1

π
ln
[
2
(
1 +
√
k
)/

1−
√
k
]
pour

1√
2
≤ k ≤ 1

Dans la plupart des cas pratiques, l’épaisseur du conducteur est assez faible mais ne peut pas
être entièrement négligée. Une approche tenant compte de l’épaisseur non nulle du conducteur
a été donnée dans [120]. Seule l’équation (III.10c) et la permittivité effective sont affectées.

k1e = We

We + 2Se
(III.13)

We = W + ∆ ; Se = S −∆ ; ∆ = 1.25t
π

(
1 + ln

(
4πW
t

))
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Les lignes coplanaires permettant la conception des standards de calibrage doivent avoir des
pertes d’atténuation très faibles. Leur impédance caractéristique doit être réelle et proche de
50 Ω sur toute la bande de fréquences de travail.

Les tableaux III.1 et III.2 donnent les dimensions utilisées et les valeurs de l’impédance
caractéristique Zc, de la permittivité effective εeff et de la capacité linéique C obtenues par le
calcul analytique fait à l’aide des équations (III.7) – (III.13).

Largeur
conducteur

central W (µm)
Largeur des
fentes S (µm)

Epaisseur du
métal t (µm)

Hauteur du
substrat H (µm)

76 43 3 635
Table III.1 – Dimensions des lignes coplanaires utilisées

t (µm) C (pF/cm) εeff Zc (Ω)
0 1, 44 5, 39 53, 83
1 1, 44 5, 24 52, 77
2 1, 45 5, 12 51, 88
3 1, 46 5, 01 51, 05

Table III.2 – Valeurs de Zc, εeff et C par calcul analytique

Ce tableau montre qu’en utilisant ces formules, la valeur de la permittivité effective s’écarte
de sa valeur avec l’augmentation de l’épaisseur du conducteur. La permittivité effective est plus
sensible aux variations de l’épaisseur du conducteur. Par conséquent, l’impédance caractéris-
tique ainsi trouvée est une valeur approchée de l’impédance réelle de la ligne.

III.3.3 Etude de simulation des standards

Une étude sur les standards à concevoir est obligatoire. La simulation est donc l’étape per-
mettant cette étude qui prévoit les comportements en fréquence des dispositifs à fabriquer. Les
informations telles que l’impédance caractéristique des lignes, leurs paramètres de transmission
et de réflexion, leur déphasage, etc. peuvent être données par la simulation, qui a été faite par
un logiciel de simulation 3D (HFSS).

III.3.3.1 Présentation du logiciel HFSS

Le logiciel HFSS (High Frequency Structure Simulator) est un logiciel de simulation 3D élec-
tromagnétique qui se base sur la méthode numérique des éléments finis. Le modèle géométrique
à étudier est discrétisé en plusieurs éléments (tétraèdres) constituant le maillage. Les champs
électromagnétiques présents dans chaque élément sont calculés par interpolation à partir des
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Figure III.13 – Etapes de simulation d’une structure par HFSS

équations de Maxwell. Les résultats de ces calculs donnent les paramètres S du modèle simulé
[121] (figure III.13).

La recherche de la solution, c’est-à-dire les paramètres S, est effectuée par analyse adaptative
(figure III.14) qui consiste à raffiner itérativement le maillage dans les régions où l’erreur obtenue
sur la résolution du champ électrique est élevée. Cela augmente considérablement la précision
de la solution. Le critère qui contrôle le raffinement du maillage (Max Delta S) est défini
par l’utilisateur. La plupart des problèmes HFSS ne peuvent être efficacement résolus que par
l’utilisation du processus du raffinement adaptatif.

Chaque simulation avec le logiciel HFSS, implique, dans une certaine mesure, six étapes que
l’utilisateur doit respecter pour l’obtention des résultats de simulation.

Figure III.14 – Processus de l’analyse adaptative utilisée par HFSS
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a. Création de la structure géométrique

C’est la première étape dans la création d’un modèle HFSS. L’utilisateur doit créer le modèle
physique 3D qu’il souhaite analyser dans la fenêtre principale du simulateur. Il est possible de
créer des structures de dimensions géométriques variables en tenant compte des propriétés des
matériaux à utiliser. Ce processus est très utile pour la conception des dispositifs performants
et optimisés.

b. Attribution des « conditions aux limites » (Boundaries)

L’attribution des conditions aux limites dans HFSS (Perfect E, Radiation, etc.) est néces-
saire car ces conditions ont un impact direct sur la précision de la solution. Deux objectifs
principaux se dégagent de l’utilisation des conditions aux limites : créer soit un modèle ouvert
ou modèle fermé lors de la simulation et réduire la complexité géométrique/électromagnétique
de la structure considérée.

Un modèle fermé, contrairement au modèle ouvert, représente simplement un modèle où
aucune énergie ne peut s’échapper autrement que par les ports d’entrée et de sortie.

c. Attribution des « excitations »

Les excitations (ou ports - Wave Ports, Lumped Ports, Magnetic Bias Source, etc.) per-
mettent à l’utilisateur d’indiquer les sources de champs, des tensions, des charges ou des cou-
rants pour une simulation donnée. Les excitations Wave Ports et Lumped Ports sont les plus
utilisées pour la simulation des lignes planaires.

Elles fournissent des informations sur les champs et les paramètres S, Y et Z, mais seule la
première donne des informations sur l’impédance caractéristique Zc et la constante de propa-
gation γ de la ligne.

d. Configuration de la solution

Après l’attribution des conditions aux limites et excitations, la configuration de la solution
(solution setup) doit être faite. L’utilisateur doit choisir une fréquence pour laquelle est effec-
tué le maillage (solution frequency), les critères de convergence souhaités (Maximum Delta S,
maximum refinment per pass, etc.), la bande de fréquences sur laquelle s’effectue la simulation
et notamment quelle solution particulière et la méthode de balayage en fréquences à utiliser.

e. Analyse et résultats de simulation

Les deux dernières étapes sont l’analyse de la structure géométrique et la présentation des
résultats de simulation.

Le temps mis pour analyser la structure dépend fortement de la géométrie du modèle, de
la fréquence pour laquelle est effectué le maillage et des ressources informatiques disponibles.
Il peut varier de quelques secondes à plusieurs heures.

Les résultats de simulation peuvent être observés sous forme des paramètres S du dispositif
modélisé ou de champs à l’intérieur et autour de la structure.
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III.3.3.2 Simulation de la ligne coplanaire « à accès à 120° »

Les dimensions prises pour la simulation de nos dispositifs sont données par le tableau III.1.
Avant de simuler les standards à fabriquer, deux lignes coplanaires (figures III.10 et III.15),

de longueur L égale à 2 mm ont été simulées dans le but de comparer les résultats de simulation
de ces lignes avec les résultats des calculs analytiques. La première est une ligne coplanaire
conventionnelle tandis que la seconde, c’est-à-dire celle possédant des accès à 120°, est la ligne
qui permettra la conception des standards de calibrage.

Figure III.15 – Ligne coplanaire à accès à 120°

Les comparaisons entre les paramètres S des deux lignes coplanaires sont représentées ci-
dessous (figure III.16).

Figure III.16 – Paramètres S des deux lignes coplanaires : conventionnelle et à accès à 120°

Les résultats montrent effectivement que les dimensions utilisées pour la simulation per-
mettent d’avoir des lignes coplanaires adaptées car les paramètres de réflexion sont globalement
inférieures à -25 dB sur toute la gamme de fréquences considérée (20 GHz – 67 GHz) pour les
deux lignes simulées. Leurs transmissions sont également globalement inférieures à -0.7 dB.
Cependant, la ligne coplanaire à accès à 120° présente légèrement plus de réflexion que la ligne
coplanaire conventionnelle. La résonance de longueur à 34.5 GHz observée sur la ligne conven-
tionnelle est aussi déplacée à 39.5 GHz pour la ligne coudée. Un écart est aussi observé entre
les transmissions des deux lignes mais il n’excède pratiquement pas 0.2 dB sur toute la bande
de fréquences (figure III.17).
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Figure III.17 – Ecart en transmission des deux lignes |S21-dte − S21-120◦ |

Les deux lignes ayant la même longueur physique moyenne, ces écarts peuvent s’expliquer
par la présence des accès à 120° dans la seconde ligne coplanaire. Ils introduisent des effets
capacitifs supplémentaires qui seront éclaircis dans la dernière partie de ce chapitre.

Les grandeurs telles que l’impédance caractéristique, la constante de propagation et la per-
mittivité effective peuvent aussi être obtenues en fonction de la fréquence.

Figure III.18 – Impédances caractéristiques des deux lignes (a) et Ecart (b) ∆ZC = |ZC-dte − ZC-120◦ |

L’équation (III.12b) donne une impédance caractéristique de valeur égale à 51.05 Ω alors
que les valeurs simulées sont comprises entre 51.6 Ω et 50.4 Ω (figure III.18).

Ces valeurs peuvent être acceptables car l’écart maximal observé entre la simulation et
le calcul analytique est de ±1%. Cependant, il existe un écart de 0.8 Ω entre l’impédance
caractéristique simulée de la ligne conventionnelle et celle de la ligne coplanaire à accès à 120°.

La valeur de la permittivité effective donnée par l’équation (III.11) est comprise entre 5.01
et 5.39 car elle varie en fonction de l’épaisseur du conducteur. Les valeurs obtenues par la
simulation sont données par la figure III.19. Jusqu’à 46 GHz, la permittivité effective simulée
est comprise entre les valeurs obtenues par calcul analytique mais augmente légèrement au-delà
de cette fréquence. Elle atteint 5.56 à 67 GHz.

A partir de la constante de propagation et de l’impédance caractéristique, il est possible
de calculer une valeur approchée de la capacité linéique des lignes simulées (figure III.20) en
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considérant l’équation (III.5) afin de la comparer à celle obtenue par l’équation (III.9). La
valeur calculée analytiquement, par l’approche quasi statique, étant égale à 1.46 pF/cm, nous
constatons que la capacité linéique obtenue par simulation de la ligne conventionnelle s’écarte
légèrement de cette valeur.

Figure III.19 – Permittivité effective des deux lignes simulées

Cet écart est de 0.02 pF/cm à 20 GHz et de 0.06 pF/cm à 67 GHz. Nous observons
donc, à 67 GHz, une variation de 4.1% par rapport à la valeur calculée.

Le calcul de la capacité linéique dans cette plage de fréquences par l’équation (III.5) n’est
pas assez précis. Les approximations considérées dans [107] qui consistent à négliger G devant
ωC dans le cas des substrats à faibles pertes et l’utilisation des résultats de simulation peuvent
augmenter l’écart entre les valeurs de la capacité linéique obtenues par les équations (III.5) et
(III.9).

Cependant, la figure III.20 montre aussi un écart entre les capacités linéiques de la ligne
coplanaire conventionnelle et de la nouvelle ligne à accès à 120°. Cet écart atteint la valeur de
0,035 pF/cm à 67 GHz.

Figure III.20 – Capacités linéiques des deux lignes simulées (a) et Ecart (b) ∆C = |Cdte − C120◦ |
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En résumé, nous pouvons dire qu’il est tout à fait possible d’utiliser les lignes coplanaires à
accès inclinés (120°) pour la conception des standards de calibrage. Les écarts observés sur la
comparaison proviennent de ces accès. Toutefois, les dimensions physiques considérées (largeur
et épaisseur du conducteur, largeur des fentes, etc.) permettent d’avoir des étalons adaptés,
confirmés par les résultats des simulations (paramètres de transmission et de réflexion et impé-
dance caractéristique de la ligne coplanaire). La résonance de longueur dépend de la longueur
de la ligne qui est liée à la bande fréquentielle de travail.

III.3.3.3 Résultats de simulation des standards THRU, REFLECT et LINE

Les trois standards à concevoir sont représentés sur la figure III.21. Leurs dimensions sont
données sur les tableaux III.1 et III.3.

Figure III.21 – Standards à accès à 120° (respectivement THRU, LINE et REFLECT)

THRU LINE SHORT (Offset)
Longueur (µm) 400 550 200

Table III.3 – Dimensions des standards

a. Les standard THRU et LINE

Les longueurs des deux standards de transmission (THRU et LINE) ne doivent pas excéder
λ/2 pour éviter le phénomène de résonance de longueur et l’écart de longueur entre les deux
standards ne doit pas excéder λ/4 [122]. λ est la longueur d’onde à 67 GHz. Les paramètres S
(transmission et réflexion) de ces deux standards sont donnés par la figure III.22. Ces résultats
confirment que les standards sont parfaitement symétriques (S12 = S21 , S11 = S22).

Théoriquement la transmission du THRU doit être parfaite (T = 1, donc 0 dB), mais la
longueur lth utilisée comme ligne d’accès pour relier les deux ports de l’analyseur entraine des
pertes d’insertion et un déphasage linéaire (dans le cas de deux standards – Figure III.24).
Néanmoins, la transmission reste quasi parfaite (S21 ≤ −0.12 dB) et la réflexion est assez basse
(S11 ≤ −25 dB) sur toute la bande de fréquences. Les pertes d’insertion du standard LINE sont
plus élevées par rapport à celles du THRU en raison de la longueur du standard. Le déphasage
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Figure III.22 – Paramètres S des standards THRU et LINE

linéaire (équation (III.14)) théorique peut être considéré pour la vérification du déphasage
obtenu par simulation. Les standards ne sont pas de lignes coplanaires conventionnelles, une
différence entre le calcul théorique et la simulation est inévitable.

Au niveau des accès du conducteur central, il existe un écart de longueur théorique (figure
III.23) entre une ligne coplanaire conventionnelle et nos lignes (équation (III.15)). W est la
largeur du conducteur central et la valeur de l’angle α est de 30°.

Figure III.23 – Ecart de longueur

ϕ = −2πf
c
l
√
εeff (III.14)

∆l = W.tanα (III.15)

Avec les dimensions considérées, l’écart de longueur théorique est d’une dizaine de microns
(∆l = 44 µm), ce qui explique les différences observées sur la figure III.24. Le calcul de cet
écart avec les données des simulation des deux standards donne une valeur moyenne autour de
la valeur théorique de cet écart.
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Figure III.24 – Déphasages du THRU et LINE et Ecarts de longueur entre lignes coplanaires conven-
tionnelles et standards coplanaires à accès à 120°

b. Le standard REFLECT

Le REFLECT considéré est le court-circuit (SHORT ). C’est un standard à fort coefficient
de réflexion (idéalement le coefficient de réflexion Sii = −1) et dont la phase théorique au niveau
du court-circuit est de 180°. Mais la longueur d’accès (ls) qui permet de ramener la mesure
au plan de référence du standard THRU entraine un déphasage (ϕsh - équation (III.16)) par
rapport à cette valeur. La figure III.25 représente la réflexion et la phase de la simulation de ce
standard.

ϕsh = −4πf
c
ls
√
εeff (III.16)

Figure III.25 – Réflexion et phase du standard SHORT

Le paramètre de réflexion obtenu par la simulation montre que ce standard est à fort coeffi-
cient de réflexion. L’écart entre les déphasages calculé théoriquement et simulé peut s’expliquer
en partie par l’extension en longueur (δl) que subit le court-circuit comme cela a été décrit

ARAFAT Ousman Bechir – Université Jean Monnet de Saint-Étienne



III.3. Conception de standards TRL à accès à 120° 95

dans [118] par l’équation (III.17).
W et G étant respectivement les largeurs du conducteur central et des fentes du standard.

δl = W + 2G
8 (III.17)

III.3.3.4 Mise en évidence des effets des coudes à 120°

Nous avons remarqué, dans la figure III.16, qu’un écart existe sur les paramètres S (notam-
ment sur la réflexion) des deux lignes coplanaires (conventionnelle et la nouvelle ligne à accès
à 120°). En effet, bien que les deux lignes simulées aient la même longueur physique moyenne,
la résonance de longueur est observée à des fréquences différentes.

Pour mettre en évidence les effets électromagnétiques supplémentaires engendrés par les
accès inclinés par rapport à la ligne conventionnelle, l’hypothèse que nous posons consiste à
représenter le standard THRU comme étant la connexion directe des deux accès, c’est-à-dire
les ports 1 et 2 (figure III.26(a)).

(a) THRU (b) Matrice chaine du THRU

(c) Circuit équivalent du THRU

Figure III.26 – Représentation en Π du standard THRU

Les deux accès sont ensuite représentés par deux quadripôles comme le montre la figure
III.26(b). Il est ensuite possible de déterminer les différents éléments du circuit équivalent en
considérant le modèle en Π de la figure III.26(c) [123]. Les étapes de calcul sont résumées ci-
dessous. Les paramètres admittances du THRU (Ythru) sont obtenus à partir de la mesure de
ce standard que nous traiterons au dernier chapitre.

Ythru =
 Y11 Y12

Y21 Y22

 =
 1

Z1
+ 1

Z2
− 1
Z2

− 1
Z2

1
Z3

+ 1
Z2

 (III.18)
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Le THRU étant symétrique, les matrices admittances des deux accès sont données par :

Yacces1 =
 Y11 − Y21 2Y21

2Y21 −2Y21

 =
 1

Z1
+ 2

Z2
− 2
Z2

− 2
Z2

2
Z2

 (III.19a)

Yacces2 =
 −2Y12 2Y12

2Y12 Y22 − Y12

 =
 2

Z2
− 2
Z2

− 2
Z2

1
Z3

+ 2
Z2

 (III.19b)

Nous obtenons ainsi les valeurs suivantes des impédances Z1, Z2 et Z3 et le modèle équivalent
de la figure III.27.

Z2 =
 RL ≈ 0, 2 Ω

L ≈ 82 pH
et Z1 = Z3 =

 RC ≈ 20 Ω
C ≈ 17 fF

Figure III.27 – Circuit équivalent du THRU

Deux étapes sont nécessaires pour la vérification de cette hypothèse :
— la comparaison des paramètres S du circuit équivalent et la mesure du THRU ;
— la comparaison des résultats de simulation d’une ligne coplanaire à accès à 120° sous

HFSS, de longueur quelconque, et du modèle de ligne de la figure III.29, sous Ansoft
Designer.

Le logiciel Ansoft Designer permet la simulation des modèles circuits et l’obtention des
paramètres S. Ainsi, la figure III.28 montre une bonne concordance entre les paramètres me-
surés du THRU et de son circuit équivalent. Les valeurs des éléments localisés calculés ci-haut
reproduisent donc effectivement les paramètres de transmission et de réflexion de ce standard.

Le modèle de la figure III.29 simulé sous Designer représente l’ensemble « ligne coplanaire
conventionnelle à laquelle sont ajoutés les effets des coudes de 120° ».

Nous comparons dans ce qui suit les résultats de simulation sous le logiciel HFSS d’une ligne
à accès à 120°, de longueur égale 4 mm, au modèle de la figure III.29 dont la longueur de la
ligne conventionnelle vaut 3,6 mm. Nous avons déjà montré que le modèle équivalent de chaque
accès coudé représente la moitié du standard THRU. Les résultats de comparaison entre les
deux simulations sont donnés par la figure III.30.
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Figure III.28 – Paramètres S du THRU mesuré et du circuit équivalent

Figure III.29 – Modèle simulé sous Ansoft Designer de la ligne à accès à 120°

Figure III.30 – Paramètres S de la nouvelle ligne (L = 4 mm) obtenus directement par HFSS et par
le modèle (coude + L = 3, 6 mm + coude)

L’écart observé sur la transmission (1 dB à 67 GHz) peut être expliqué par le fait que, lors
de la simulation, les calculs des pertes sont réalisés différemment par les deux logiciels utilisés.
Nous pouvons donc conclure, à partir de ces résultats, que les paramètres de la nouvelle ligne
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s’obtiennent à partir des paramètres de la ligne coplanaire conventionnelle, tout en tenant
compte du modèle représentant les effets des coudes à 120°.
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Conclusion

Dans ce chapitre, le calibrage TRL ainsi que ses principales caractéristiques ont été détaillés.
La comparaison des mesures sur des lignes coplanaires effectuées après les deux calibrages les
plus utilisés (SOLT et TRL) montre une bonne concordance entre les mesures dans notre
bande fréquentielle d’étude (20 GHz – 67 GHz). Nous avons ensuite mis en évidence que le
repositionnement des pointes à 120◦ après un « calibrage normal », pour la mesure des dispositifs
3-ports coplanaires à accès inclinés, introduit des erreurs supplémentaires dans la mesure. C’est
dans le but d’apporter une solution significative à ce problème que nous nous sommes intéressés
à la conception des standards de calibrage à accès à 120◦.

La simulation des standards à réaliser s’est révélée concluante car les résultats obtenus
(paramètres S) sont satisfaisants et montrent que les standards (THRU, REFLECT, LINE)
présentent des pertes très faibles. Enfin, le modèle électrique mettant en évidence les effets des
coudes de 120◦ de ces nouvelles lignes coplanaires a été déterminé ; et les calculs théoriques des
grandeurs telles que l’impédance caractéristiques des lignes, la permittivité effective, etc. sont
en bon accord avec la simulation.

Les prochanines étapes seront la réalisation des standards simulés, leur caractérisation et le
calibrage de l’analyseur à l’aide de ces standards.
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CHAPITRE IV

Réalisation, caractérisation et calibrage à 120°
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Introduction

Les études de simulation effectuées sur la nouvelle ligne coplanaire à accès inclinés à 120◦ ont
montré, en considérant les bonnes dimensions géométriques, qu’elle peut être aussi bien

adaptée qu’une ligne coplanaire conventionnelle. Les paramètres S des standards (réflexion et
transmission) obtenus sont en accord avec les résultats escomptés. Un modèle électrique des
coudes à 120◦ présents sur les lignes coplanaires a été donné. Nous expliquerons son importance
plus tard, lors de la caractérisation des dispositifs n’ayant pas les mêmes accès que ceux des
standards.

Ces standards doivent donc être fabriqués et caractérisés. Plusieurs techniques de réalisation
des composants passifs, par dépôt de couches minces conductrices sur un substrat isolant,
existent.

Premièrement, dans ce chapitre, nous décrirons brièvement l’ensemble des étapes techno-
logiques de fabrication du kit de calibrage et les limites de ces étapes pouvant être observées
pour des dispositifs avec des dimensions géométriques micrométriques.

Ensuite, la caractérisation du kit réalisé par l’analyseur vectoriel de réseau « 2-ports »
(ROHDE & SCHWARZ ZVA 67) ainsi qu’un calibrage externe à l’aide de ce kit, qui montre
une amélioration des mesures effectuées, seront présentés.

Enfin, une étude comparative des mesures d’un dispositif « 3-ports » après deux calibrages
distincts (avec le kit réalisé et un kit commercial) sera faite.
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IV.1 Etapes technologiques de fabrication des standards

Les couches minces sont un dépôt d’un conducteur (aluminium, or, cuivre, etc.) générale-
ment inférieur à 5 µm d’épaisseur, habituellement obtenu sous vide. Bien qu’il s’oxyde rapi-
dement, le cuivre est de coût moins élevé que l’or et présente des caractéristiques électriques
meilleures que l’aluminium. Les substrats sur lesquels sont déposés ces couches minces sont
particulièrement nombreux (silicium, alumine, nitrure d’aluminium–AIN, verre, etc.). Les mé-
thodes de dépôt à utiliser peuvent être par évaporation thermique, pulvérisation cathodique,
dépôt chimique ou dépôt par voie gazeuse. Dans le cas des couches minces monocouches, la
méthode soustractive par insolation et attaque chimique reste la plus utilisée pour l’obtention
des motifs conducteurs [124].

Dans notre cas, les standards sont réalisés à base d’un matériau conducteur, le cuivre, déposé
sur un substrat d’alumine. Ce dernier doit subir un procédé de nettoyage à l’aide de quelques
solutions chimiques (acétone, éthanol, DECON 90, eau distillée) qui le débarrasse de toute
impureté afin de faciliter l’adhérence de la couche mince de cuivre à déposer.

Trois principales étapes constituent les étapes de fabrication adoptées :
— le dépôt de la couche mince de cuivre par pulvérisation cathodique ;
— les étapes photolithographiques ;
— la gravure chimique.

IV.1.1 Pulvérisation cathodique RF

Depuis des nombreuses années, ce procédé de dépôt est très répandu pour l’obtention des
dispositifs à couches minces [125]. Au laboratoire, les dépôts se font sur un bâti de pulvérisation
cathodique RF, de type TSD 350 du Groupe HEF (figure IV.1). Cette méthode est aussi appelée
PVD (Physical Vapor Deposition).

Figure IV.1 – Bâti de pulvérisation cathodique TSD 350

Le substrat d’alumine, nettoyé, est directement placé dans l’enceinte du bâti qui doit être
mise sous vide. Le bâti est chauffé et la pression y est maintenue à une valeur comprise entre
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10−7 et 10−6 mbar. La cible (cuivre), placée sur la cathode, subit un bombardement par les
ions d’argon qui provoque l’arrachement de ses atomes (figure IV.2). Ceux-ci sont déposés sur
le substrat d’alumine, placé sur l’anode.

Figure IV.2 – Schéma de principe de pulvérisation cathodique

Pour l’obtention d’une épaisseur de couche mince de cuivre voulue, quelques réglages tels
que la puissance et le temps de dépôt, le débit d’argon et la distance cible-substrat, doivent
être obligatoirement considérés. Ils déterminent la qualité et les propriétés de la couche mince
déposée.

IV.1.2 Les étapes photolithographiques

La photolithographie est l’un des procédés qui consistent à transférer les motifs (des compo-
sants à réaliser) d’un masque sur une résine déposée sur la couche mince de cuivre. Le masque
est une plaque de verre recouverte d’une couche de chrome, sur laquelle sont gravés les motifs
à reproduire. Les étapes de ce procédé sont résumées ci-dessous :

— l’échantillon est avant tout nettoyé au bain à ultrasons (acétone, éthanol, eau pure).
— de la résine photosensible (SPR550) est étalée sur la couche de cuivre puis l’ensemble

est chauffé (recuit) pour permettre la solidification de cette première.
— l’insolation de l’échantillon par un rayonnement ultraviolet est effectuée une fois que

le masque est positionné sur l’échantillon au moyen d’un aligneur ; la résine est ainsi
modifiée et peut être enlevée des parties non protégées par le masque.

— la dernière étape consiste à révéler le motif en trempant l’échantillon dans un développeur
suivie d’un deuxième recuit.

IV.1.3 La gravure chimique

La gravure est le procédé permettant de soustraire du substrat le cuivre non protégé par la
résine. La gravure humide ou chimique est la méthode de gravure utilisée au laboratoire. Elle
consiste à tremper l’échantillon dans une solution composée à moitié de perchlorure de fer et à
moitié d’eau. Cette solution, portée à 30◦ C, grave le substrat en dissolvant la partie du cuivre
non protégée et fait apparaitre le motif souhaité. Cette étape est suivie d’un rinçage à l’eau
puis l’échantillon est plongé dans une solution d’acétone afin de dissoudre la résine qui protège
les lignes conductrices lors de la gravure. La durée du trempage dans la solution de perchlorure
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varie en fonction des dimensions géométriques de l’échantillon, mais surtout de l’épaisseur de
la couche de cuivre déposée.

Les échantillons ainsi réalisés sont finalement plongés dans une solution d’étain froid (éta-
mage) pour le dépôt d’une fine couche de protection. Elle permettra d’éviter l’oxydation des
lignes conductrices.

La figure IV.3 résume les différentes étapes nécessaires pour la réalisation des standards de
calibrage.

Figure IV.3 – Etapes technologiques de fabrication des standards de calibrage

IV.1.4 Caractérisation mécanique et limites de la gravure chimique

Simple à mettre en œuvre, la gravure chimique est majoritairement utilisée. Cependant, elle
présente plusieurs inconvénients [124] :

— elle est isotrope, donc génère des effets d’attaque latérale ou sous-gravure, qui limitent
la résolution du motif ;

— la vitesse est éminemment variable et dépend de plusieurs paramètres dont la charge en
substrats traités ;

— le temps de gravure reste difficilement contrôlable.
Après la dernière étape de fabrication, il est important de procéder à une opération supplé-

mentaire pour s’assurer que les dimensions fixées au départ ont été conservées.
Cette opération est la caractérisation mécanique qui consiste à faire une mesure des dimen-

sions géométriques à l’aide d’un profilomètre mécanique et d’un microscope optique. L’épaisseur
de la couche de cuivre déposée et les largeurs des fentes et du conducteur central des standards
sont à vérifier.

Le profilomètre [126] est un appareil qui sert à mesurer des profils de surface par la mesure
de la variation de hauteur d’une pointe (stylet). Cette pointe est en contact avec la surface
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d’un échantillon, et se déplace selon un axe défini. Ainsi, cette méthode permet de déterminer
la hauteur d’une « marche » (telle qu’une profondeur de gravure ou une épaisseur de dépôt
d’une couche lithographiée), la rugosité d’une surface, le rayon de courbure d’un échantillon,
etc. Une caméra permet de visualiser l’échantillon et le stylet.

IV.1.4.1 L’épaisseur de la couche de cuivre déposée

Dans le cas des lignes coplanaires, en plus des pertes par effet de peau qui dépendent
fortement de l’épaisseur des conducteurs en hautes fréquences, peuvent également s’ajouter des
pertes liées à la variation de largeur des fentes [127].

Les valeurs de l’épaisseur de la couche de cuivre déposée ont été obtenues à l’aide du
profilomètre DEKTAK avec un stylet de 2 µm de diamètre. Le diagramme circulaire de la
figure IV.4 présente les épaisseurs d’un ensemble d’échantillons réalisés.

Figure IV.4 – Epaisseur de Cu déposée (avec la même durée) sur un ensemble de 25 échantillons
réalisés, mesurée par le profilomètre.

Nous constatons que la couche déposée oscille autour d’une valeur dont l’écart, par rapport
à l’épaisseur désirée, est de ±0, 2 µm. Une étude paramétrique faite en simulation a montré
qu’avec cet écart sur l’épaisseur des conducteurs, les paramètres S des standards ne varie prati-
quement pas (figure IV.5) pour une épaisseur de cuivre de 3, 2 µm. Cependant, le THRU avec
une épaisseur de 2, 8 µm présente plus des pertes. Nous pouvons ainsi affirmer que le dépôt des
couches minces de cuivre effectué est réussi à 80%.

IV.1.4.2 Largeurs des fentes et du conducteur central, état de surface

Une mesure au microscope optique (figure IV.6) permet d’obtenir les valeurs des largeurs
des dispositifs réalisés.

Une première mesure d’un échantillon a été faite après la dernière étape photolithographique,
à savoir la révélation (figure IV.6(a) et une deuxième mesure après la gravure chimique (figure
IV.6(b)). Nous constatons une variation importante sur les largeurs du conducteur central et
des fentes de l’échantillon réalisé. La largeur du conducteur passe de 76 µm (valeur simulée) à
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(a) Transmission du THRU (b) Réflexion du THRU

Figure IV.5 – Paramètres S simulés du THRU en fonction de l’épaisseur T

(a) Avant gravure (b) Après gravure

Figure IV.6 – Largeurs du conducteur central et des fentes d’un échantillon, mesurées par le micro-
scope optique avant et après la gravure chimique

65 µm (valeur après la gravure chimique). Il en est de même pour les fentes qui passent d’une
largeur de 43 µm à une largeur de valeur comprise entre 48 µm et 51 µm.

Ainsi, pour l’ensemble des échantillons réalisé, les mesures ont montré un phénomène de sur-
gravure au niveau de chaque bord des lignes conductrices et des plans de masse. Une diminution
moyenne de 4 µm est observée sur chacun des bords (figure IV.7). La largeur moyenne des
conducteurs centraux réalisés est donc autour de 68 µm et celle des fentes est autour de 51 µm.
Ces variations sur les dimensions géométriques provenant de la sur-gravure représente des écarts
de 10, 5 % sur la largeur du conducteur et de 18, 6 % sur celles des fentes.
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Figure IV.7 – Sur-gravure au niveau des lignes conductrices

Une étude de simulation, avec les écarts observés lors de la réalisation, a été effectuée afin
d’évaluer les variations qui peuvent être apportées sur les paramètres S des standards. La figure
IV.8 donne les résultats de cette simulation.

Figure IV.8 – Paramètres S simulés du THRU pour différentes valeurs de largeurs W et G réalisées

Il est clair que ce phénomène de sur-gravure fait varier les résultats, plus visible sur la
réflexion (écart de 5 dB). Il est aussi important de souligner que l’état de surface de la couche
conductrice des échantillons réalisés (figure IV.9) dépend étroitement de l’étape de la gravure
chimique. Le temps mis durant cette étape, bien qu’il soit difficilement contrôlable, en est la
principale raison.

En considérant ces facteurs, à savoir l’épaisseur de la couche de cuivre déposée, la sur-
gravure (état de surface et augmentation des largeurs), il est évident que la méthode de fabri-
cation adoptée n’est pas très précise pour la réalisation des dispositifs ayant des dimensions
micrométriques. Les résultats pourront alors présenter plus des pertes que celles obtenues par
les simulations. Il est donc nécessaire de chercher à réduire au maximum tous ces facteurs pour
avoir des dispositifs fonctionnels.

En plus de l’attention extrême que nous avons portée aux conditions de dépôt et au contrôle
du temps de gravure, nous avons aussi opté pour la réalisation d’un deuxième masque. Ce
dernier tient compte des variations de dimensions démontrées lors des premières fabrications.
Les écarts de 4 µm sont incorporés dans les motifs des standards à fabriquer.

Cette solution, bien qu’un peu artisanale, limite au mieux les variations des dimensions
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(a) (b)

Figure IV.9 – Etats de surface de deux échantillons gravés séparément

géométriques causées par la gravure chimique. La figure IV.10 représente les standards ainsi
réalisés et le tableau IV.1 donne leurs dimensions géométriques.

Figure IV.10 – Standards réalisés

Largeur
conducteur

central W (µm)
Largeur des
fentes S (µm)

Epaisseur du
métal t (µm)

Hauteur du
substrat H (µm)

73, 3 44, 4 3 635
Table IV.1 – Dimensions des standards réalisés

Ces dimensions obtenues sont très proches de celles désirées. Les paramètres S des standards
doivent ainsi se rapprocher des paramètres simulés lors de la caractérisation.
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IV.2 Caractérisation du kit – Calculs de correction

Le banc de mesure décrit au premier chapitre, composé d’un analyseur vectoriel de réseau
(ROHDE & SCHWARZ ZVA 67) et d’un testeur sous pointes, permet la mesure des différents
paramètres des standards réalisés afin d’évaluer leurs performances.

Premièrement, les paramètres mesurés des standards seront comparés avec les résultats de
simulation, dans l’objectif de confirmer leur validité. Ensuite, ils serviront pour le calibrage
de l’analyseur afin de mesurer des dispositifs à accès coudés (lignes coplanaires et diviseurs de
puissance).

IV.2.1 Mesure des paramètres des standards

IV.2.1.1 Paramètres S des standards

L’analyseur a été calibré avec la procédure SOLT en utilisant le kit de calibrage commercial
ISS Cascade Microtech 101-109 C. Les pointes qui ont servi à faire les mesures des paramètres
sont de type Picoprobe de 150 µm.

Bien que les accès de nos standards réalisés soient positionnés à 120◦, nous ne pouvons
effectuer qu’un « calibrage conventionnel », c’est-à-dire avec des standards droits. De ce fait, la
mesure s’opère en deux étapes :

— le calibrage de l’analyseur avec les pointes placées à 180◦ (figure IV.11 (a)) ;
— la réorientation des pointes à 120◦ (figure IV.11 (b)) pour la mesure des paramètres des

standards.
La réorientation des pointes doit être faite minutieusement. Nous avons déjà montré que ce

déplacement des pointes après le calibrage engendre des erreurs dans les mesures. Cependant,
ces erreurs sont aléatoires car elles ne sont pas identiques à chaque manipulation. Elles peuvent
être importantes pour une réorientation des pointes à 120◦ et moins importantes pour une
réorientation suivante.

Plusieurs séries de mesures sont donc nécessaires pour l’obtention de résultats qui présentent
moins d’erreurs après le calibrage.

Figure IV.11 – Pointes placées à 180° (a) et à 120° (b)

En procédant de cette manière, les résultats de ces mesures sont présentés sur les figures
IV.12 et IV.13. La bande de fréquence de mesure s’étend de 20 GHz à 67 GHz.
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Figure IV.12 – Paramètres S mesurés et simulés du standard THRU

Figure IV.13 – Paramètres S mesurés et simulés du standard LINE

Ces mesures montrent que les standards de transmission (THRU et LINE) réalisés sont
réciproques et symétriques.

Les réflexions mesurées sont globalement très basses (-23 dB pour le THRU et -18,7 dB
pour la LINE à 67 GHz). L’écart (5 dB) sur la réflexion entre les deux standards s’explique
évidemment par le fait que la LINE présente un peu plus de pertes que le THRU à cause de
sa longueur, plus grande que celle du THRU. Ils présentent également une bonne transmission
avec un écart de 0,15 dB entre les deux transmissions à 67 GHz.

Cependant, les écarts respectifs de 0,3 dB et de 3 dB entre les transmissions et les réflexions
simulées et mesurées montrent que les pertes considérées en simulation sont plus faibles. Nous
pouvons expliquer ces écarts d’une part par les pertes dans le cuivre avec l’effet de peau et
les pertes dues au diélectrique qui deviennent importantes en fonction de la fréquence [118] ;
et d’autre part par les imperfections technologiques et la méthode de mesure utilisée après
réorientation des pointes à 120◦.

Le standard de réflexion présente également une bonne réflexion, même si un écart d’environ
0,2 dB (figure IV.14) est observé entre la simulation et la mesure. Le déphasage de ce standard
(figure IV.15) montre qu’il s’agit d’un court-circuit car il varie de 157, 7◦ (20 GHz) à 104, 2◦ (67
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GHz). La phase théorique étant de 180◦ pour un court-circuit n’ayant pas de longueur d’accès
(offset).

Figure IV.14 – Paramètres S mesurés et simulés du standard SHORT

Pour les standards de transmission, les longueurs des lignes introduisent des déphasages
négatifs linéaires en fonction de la fréquence. Ils vont de −12, 4◦ à −41, 7◦ pour le THRU et de
−20◦ à −66◦ pour le standard LINE. Ils sont tracés sur la figure IV.15.

Figure IV.15 – Déphasages mesurés des standards THRU, LINE et SHORT

IV.2.1.2 Constante de propagation des standards

Comme mentionné au chapitre précédent, la constante de propagation des standards de
transmission est l’exposant de propagation du calibrage TRL. Plusieurs méthodes (entre autres
[108], [128]) permettent sa détermination à partir de la mesure des deux lignes de transmissions.

Nous nous baserons sur le même principe mais en utilisant les matrices ABCD pour ce
calcul.

La matrice ABCD d’une ligne de transmission est donnée par :

ABCDL =
 cosh(γL) ZC sinh(γL)

1
ZC

sinh(γL) cosh(γL)

 =
 eγL+e−γL

2 ZC
eγL−e−γL

2
1
ZC

eγL−e−γL
2

eγL+e−γL
2

 (IV.1)
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Soient T et L les matrices ABCD des paramètres intrinsèques et MT et ML les matrices
ABCD des paramètres mesurés des standards THRU et LINE (mesures effectuées sans ca-
librage). L’équation (IV.1) peut s’écrire également en fonction d’une matrice de passage P
comme décrit dans [129] :

ABCDL = P.Xλ.P
−1 (IV.2)

Avec :

P =
 ZC −ZC

1 1


et

Xλ =
 eγd 0

0 e−γd


ZL et d étant respectivement l’impédance caractéristique et la longueur physique de la ligne

de transmission.
Ainsi, à partir des équations (IV.1) et (IV.2), nous pouvons obtenir deux produits (équations

(IV.3) et (IV.4)) pour ces standards avec t et l qui sont les longueurs.

LλT
−1
λ =

 eγ(l−t) 0
0 e−γ(l−t)

 (IV.3)

LT−1 = P.LλT
−1
λ .P−1 = 1

2

 a ZCb
b
ZC

a

 (IV.4)

Avec :  a = eγ(l−t) + e−γ(l−t)

b = eγ(l−t) − e−γ(l−t)

Ces équations nous permettent d’avoir les relations ci-dessous afin de déterminer l’expression
de la constante de propagation.

 a+ b = eγ(l−t)

a− b = e−γ(l−t)
⇒

 γ1 = ln(a+b)
l−t

γ2 = − ln(a−b)
l−t

(IV.5a)

γ =
ln
(
a+b
a−b

)
2(l − t) (IV.5b)

L’étape suivante consiste à déterminer les coefficients a et b en fonction des paramètres
mesurés des deux standards qui dépendent des quadripôles d’erreurs (E1 et E2) considérés
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dans le calcul de la procédure TRL.

MT = E1.T.E2 (IV.6a)

ML = E1.L.E2 (IV.6b)

En faisant le produit de ces deux matrices, on a :
 m11 m21

m12 m22

 = MLM
−1
T = E1.LT

−1.E−1
1 (IV.7)

Le quadripôle d’erreur E1 est : E1 =
 A1 B1

C1 D1


Cette équation donne le système d’équations suivant :


m11

m12

m21

m22

 =



a (A1D1 −B1C1) + b
(
B1D1
ZC
− ZCA1C1

)
b
(
ZCA

2
1 −

B2
1

ZC

)
b
(
D2

1
ZC
− ZCC2

1

)
a (A1D1 −B1C1) + b

(
ZCA1C1 − B1D1

ZC

)

 (IV.8)

En additionnant les équations m11 et m22, on obtient :

m11 +m22 = 2a (A1D1 −B1C1) (IV.9a)

Posons l’hypothèse que le quadripôle d’erreur est réciproque ; ce qui implique que :

A1D1 −B1C1 = 1 (IV.9b)

Le coefficient a est donc uniquement calculé en fonction des mesures des deux standards à
l’aide de l’équation (IV.10).

a = m11 +m22

2 (IV.10)

Une relation supplémentaire est nécessaire pour l’obtention du deuxième coefficient b. Les
deux racines de l’équation (IV.5a) étant égales et opposées, leur soustraction permet d’avoir :

γ1 − γ2 = ln
(
a2 − b2

)
= 0 (IV.11a)

b = ±
√
a2 − 1 (IV.11b)

Les bonnes valeurs de la constante de propagation γ sont conditionnées par les solutions de
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b dont la partie imaginaire est positive.
La figure IV.16 compare la constante de phase des standards calculée par l’équation (IV.5b)

à partir des données de mesure et celle tracée par le logiciel HFSS. La constante de phase croit
linéairement en fonction de la fréquence jusqu’à la fréquence de 50 GHz.

Figure IV.16 – Constante de phase des standards simulés et réalisés

Au-delà de 50 GHz, nous pouvons dire que la non-linéarité de la constante de propagation
est due à l’apparition du mode fente (slotline mode). Il est bien connu que ce mode fente est
excité dans les circuits coplanaires s’il existe une discontinuité ou une asymétrie au niveau de
la ligne de transmission [130], [131], [132].

C’est le cas des structures géométriques de nos standards de calibrage (figure IV.17).

Figure IV.17 – Asymétrie au niveau des accès de la ligne favorisant l’excitation du mode fente vers
les hautes fréquences

En appliquant une tension V0 au niveau du plan P1, nous obtenons deux tensions différentes
au niveau du plan P2 en raison de la longueur des plans de masse, ce qui excite le mode
fente. Ainsi, en mode quasi-TEM, la propagation dans la ligne coplanaire à droite de P2 est la
superposition du mode coplanaire et du mode fente. Mais puisque la distance entre les plans
P1 et P2 est très courte, le mode fente n’apparaît qu’aux fréquences très élevées (au-delà de 50
GHz dans notre cas).

La suppression du mode fente est possible en reliant les plans de masse par l’utilisation
ponts à air (airbridges) [132]. Ce qui permet d’égaliser la tension au niveau des plans de masse.

Vu la difficulté technologique de la réalisation des ponts à air et aussi la limitation de la
bande de fréquence du calibrage TRL, nous n’avons pas ajouté ces ponts jusqu’à présent. Nous

Conception et réalisation des standards de calibrage pour des dispositifs 3-ports à 120◦



116 Chapitre IV. Réalisation, caractérisation et calibrage à 120°

souhaitions, dans cette première approche, vérifier la validité de notre méthode. L’ajout des
ponts à air fait partie des perspectives de ce travail pour étendre la plage de fréquence.

IV.2.1.3 Impédance caractéristique des standards

L’impédance caractéristique des standards est également un paramètre déterminant dans la
procédure de calibrage TRL. Elle est l’impédance de calibrage. Elle peut être calculée à partir
des paramètres S mesurés (après calibrage – SOLT ) d’une ligne de transmission, à l’aide de
l’équation (IV.1).

ZC =
√
ABCD12

ABCD21
(IV.12)

La figure IV.18 présente les impédances caractéristiques des standards et d’une ligne de
transmission de longueur égale à 4 mm.

Figure IV.18 – Impédances caractéristiques des lignes de transmission en fonction de la fréquence

Les problèmes de sur-gravure, qui sont les sources de variation des dimensions des échan-
tillons réalisés, engendrent quelques variations sur la valeur de l’impédance mesurée. Ces résul-
tats mettent également en évidence deux phénomènes distincts.

Premièrement, l’impédance de la ligne de plus grande longueur présente des « sauts » à
certains points de fréquence, qui sont liés à la résonance de longueur de ligne. Ce phénomène
interdit l’utilisation de la ligne autour des fréquences de résonance et limite la bande de fré-
quence dans le cas du calibrage TRL. Cependant, pour les lignes de 400 µm (THRU ) et 550 µm
(LINE) de longueur, nous constatons que la valeur de l’impédance est constante et ne dépend
pratiquement pas de la fréquence sur toute la bande considérée. De ce fait, elles peuvent servir
au calibrage TRL sans limiter la bande fréquentielle de travail.

Deuxièmement, en dehors des points de résonance, l’écart observé sur les valeurs d’impé-
dances entre les trois échantillons s’explique par la désadaptation engendrée par la méthode de
mesure utilisée. En effet, comme nous l’avons montré plus haut, la réorientation des pointes à
120◦ après le calibrage pour effectuer la mesure influe sur les paramètres mesurés.
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A titre de comparaison, les impédances de quelques lignes du kit de calibrage ISS Cascade
Microtech (qui sont des lignes droites) sont tracées sur la figure IV.19.

Figure IV.19 – Impédances caractéristiques des lignes de transmission en fonction de la fréquence du
kit ISS Cascade Microtech

Nous constatons que les impédances mesurées sont proches de la valeur simulée car les
conditions de mesure n’ont pas changé entre le calibrage et la mesure. Cependant, le « saut »
de la valeur d’impédance de la ligne la plus longue montre la limitation de la bande de fréquence
déjà observée avec les lignes que nous avons réalisées.

La réalisation et la caractérisation des échantillons ont montré les points suivants.
— Les échantillons présentent forcément quelques variations sur les largeurs à cause du

phénomène de sur-gravure. Ce qui a nécessité la fabrication d’un deuxième masque
tenant compte de ces variations.

— Des porosités plus ou moins importantes résident sur les surfaces de ces échantillons et
qui sont fonctions de la gravure humide et de la rugosité du substrat d’alumine utilisé.
Elles peuvent être minimisées en contrôlant le temps de gravure.

— Les standards de transmission et de réflexion présentent respectivement des transmis-
sions et réflexions suffisantes ;

— la constante de propagation γ et l’impédance caractéristique ZC sont proches des valeurs
obtenues par la simulation.

Les standards ainsi réalisés peuvent être utilisés pour un calibrage TRL sur la bande de
fréquence de 20 GHz – 60 GHz pour la mesure des dispositifs ayant des accès inclinés à 120◦.

IV.2.2 Extraction des termes d’erreurs à l’aide de la mesure des
standards

Dans cette partie, nous utiliserons les standards réalisés pour un calibrage « TRL à 120◦»
externe, puis nous comparerons les « mesures directes » ainsi effectuées aux « mesures du
VNA ».

L’obtention des « mesures du VNA » d’un dispositif sous test est décrite au paragraphe
II.1.1 de ce chapitre ; c’est-à-dire calibrer le VNA avec des pointes placées face-à-face puis
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mesurer le DST avec des pointes positionnées à 120◦.
Les « mesures directes » d’un dispositif sous test consistent à faire des mesures brutes

(sans calibrage) des trois standards réalisés et du dispositif sous test et ensuite à appliquer un
calibrage externe via le logiciel de correction d’erreurs.

Il existe plusieurs algorithmes de correction des termes d’erreurs (voir chapitre II), mais
nous utiliserons, premièrement, la méthode développée par Silvonen [77] dont les calculs se
basent directement sur l’exploitation des paramètres S mesurés.

Ensuite, nous effectuerons la correction des termes d’erreurs à l’aide de la méthode de calcul
que nous avons développée et qui s’inspire de la méthode proposée par Reynozo-Hernandez en
2012 [129].

Et enfin nous comparerons les résultats de mesure obtenus par les deux méthodes de cali-
brage externe et ceux du VNA.

IV.2.2.1 Algorithme de SILVONEN

La relation entre les paramètres S mesurés (Sm), intrinsèques (S) et des termes d’erreurs
(eij) est décrite de comme suit :


1 S11 Sm11 −S11 0 S21 Sm12 0
0 S12 Sm11 −S12 0 S22 Sm12 0
0 S11 Sm21 0 0 S21 Sm22 −S21

0 S12 Sm21 0 1 S22 Sm22 −S22





e00

e11

∆SA
ke22

ke33

k∆SB


=


Sm11

kSm12

Sm21

kSm22

 (IV.13)

∆SA et ∆SB sont respectivement les déterminants des quadripôles d’erreurs A et B et k est
un coefficient de symétrie déterminé lors des calculs des termes d’erreurs.

Après la détermination des termes d’erreurs à partir de la mesure des standards THRU
(STm), LINE (SLm) et SHORT (SRm), les paramètres S intrinsèques sont donnés par le système
d’équations (IV.14).


a 0 b 0
0 a 0 b

c 0 d 0
0 c 0 d




S11

S12

S21

S22

 =


X11

X12

X21

X22

 (IV.14)

Toutes les étapes de calcul sont détaillées dans l’Annexe A.
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IV.2.2.2 Nouvel algorithme de correction par calculs des matrices ABCD

Cette méthode est basée sur les calculs développés par [129], mais la détermination de
chaque quadripôle d’erreurs s’effectue indépendamment. Cela nous permettra d’introduire les
effets des accès à 120◦ au processus de calibrage dans les cas où les accès du dispositif sous test
sont orientés à 120◦ mais de géométrie différente de ceux des standards fabriqués. La figure
IV.20 représente les conditions de mesure des standards utilisés.

Figure IV.20 – Conditions de mesure des standards utilisés pour le calibrage TRL

Cette méthode est détaillée par les calculs suivants.

a. La mesure des standards THRU et LINE

Les matrices ABCD des standards THRU et LINE peuvent s’écrire en fonction de la
constante de propagation (γ), de l’impédance caractéristique (ZC) et d’une matrice de pas-
sage (P ) comme donné par les équations (IV.1) – (IV.2).

T = PTλP
−1 (IV.15a)

L = PLλP
−1 (IV.15b)

Avec P =
 ZC −1

1 1
ZC

 et (Tλ, Lλ) les matrices diagonales.

En introduisant les expressions de l’équation (IV.15) dans l’équation (IV.6), les matrices ABCD
mesurées des deux standards s’écrivent comme suit :

MT = TXTλTY (IV.16a)
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ML = TXLλTY (IV.16b)

Avec :

TX = E1P (IV.17a)

TY = P−1E2 (IV.17b)

En multipliant la matrice ML par l’inverse de la matrice MT , on obtient :

MLM
−1
T =

 m11 m12

m21 m22

 = TXLλT
−1
λ T−1

X (IV.18)

En posant E1 =
 a1 b1

c1 d1

 l’équation (IV.17a) devient :

TX =
 a1 b1

c1 d1

 ZC −1
1 1

ZC

 =
 a1ZC + b1 −a1 + b1

ZC

c1ZC + d1 −c1 + d1
ZC

 (IV.19a)

Nous simplifions l’écriture de cette équation de la façon suivante :

TX =
 AX BX

CX DX

 = DX

 AX
DX

BX
DX

CX
DX

1

 = DX

 ax bx

cx 1

 (IV.19b)

En tirant l’expression LλT−1
λ à partir de l’équation (IV.18), nous obtenons les expressions

suivantes :

LλT
−1
λ = T−1

X

 m11 m12

m21 m22

TX =
 eγ(l−t) 0

0 e−γ(l−t)



m21b
2
x − (m11 −m22) bx −m12 = 0 (IV.20a)

m21
a2
x

c2
x

− (m11 −m22) ax
cx
−m12 = 0 (IV.20b)

ax
cx
m11 +m12 − bx

(
ax
cx
m21 +m22

)
ax
cx
− bx

= eγ(l−t) (IV.20c)
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ax
cx
m22 −m12 + bx

(
ax
cx
m21 −m11

)
ax
cx
− bx

= e−γ(l−t) (IV.20d)

En résolvant les équations (IV.20a) et (IV.20b), nous obtenons les expressions de bx et de
ax
cx

qui sont solutions de l’équation du second degré.
La constante de propagation peut être calculée à partir des équations (IV.20c) et (IV.20d) :

γ = 1
2 (l − t) ln

 ax
cx
m11 +m12 − bx

(
ax
cx
m21 +m22

)
ax
cx
m22 −m12 + bx

(
ax
cx
m21 −m11

)
 (IV.21)

En posant les hypothèses suivantes, à savoir que les lignes de transmission et les quadripôles
d’erreurs sont passifs et réciproques, on a :

m11m22 −m12m21 = 1
a1d1 − b1c1 = 1

(IV.22)

Ce qui donne les expressions ci-dessous :

AXDX −BXCX = 2⇒ ax − bxcx = 2
D2
X

ax
cx
− bx = 2

D2
X .cx

= 2
DXCX

DXCX = 2m21√
(m11 +m22 + 2) (m11 +m22 − 2)

(IV.23)

A partir de la mesure des standards THRU et LINE, les expressions suivantes ont été
déterminées jusqu’à présent : bx, axcx et DXCX .

b. La mesure du standard REFLECT

Une étape supplémentaire est nécessaire pour compléter la procédure du calibrage. Elle
consiste à mesurer le REFLECT afin de déterminer l’expression de cx. Nous pouvons ainsi
obtenir la matrice ABCD du quadripôle d’erreurs E1. A partir de la mesure de ce REFLECT,
on a :

 r11 r12

r21 r22

 = TXRλP
−1Ym (IV.24)

Avec : Ym =
 1 0
ym 1

 ; Rλ =
 eγp 0

0 e−γp


Le développement de l’équation (IV.24) donne :
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 r11 r12

r21 r22

 = DX

2

 axe
γp
(

1
ZC

+ ym
)

+ bxe
−γp (ZCym − 1) axe

γp + bxe
−γpZC

cxe
γp
(

1
ZC

+ ym
)

+ bxe
−γp (ZCym − 1) cxe

γp + e−γpZC

 (IV.25)

L’impédance d’entrée peut être calculée comme ci-dessous :

Zm1 = r11

r21
=
axe

γp
(

1
ZC

+ ym
)

+ bxe
−γp (ZCym − 1)

cxeγp
(

1
ZC

+ ym
)

+ bxe−γp (ZCym − 1)
(IV.26)

Nous pouvons alors extraire l’expression du paramètre cx :

cx = (ZCym − 1) (bx − Zm1)(
1
ZC

+ ym
) (
Zm1 − ax

cx

)
e2γp

(IV.27a)

Le REFLECT peut être un circuit ouvert ou un court-circuit. Ainsi, en prenant un court-circuit
dans notre cas, nous remarquons que ZCym � 1 et ym � 1

ZC
; et donc l’expression de cx peut

être simplifiée comme donnée par l’équation (IV.27b).

cx =
ZC

(
bx − Zshort

m1

)
(
Zshort
m1 − ax

cx

)
e2γp

(IV.27b)

Nous pouvons alors calculer les paramètres AX , BX , CX et DX en choisissant les racines
appropriées des solutions.
Posons bx = BX

DX
, cx = CX

DX
, α = ax

cx
= AX

CX
et β = DXCX . Ce qui conduit à :



β.cx = C2
X ⇒ CX = ±

√
β.cx

β
cx

= D2
X ⇒ DX = ±

√
β
cx

AX = α.CX

BX = bx.DX

(IV.28)

L’équation (IV.17a) permet finalement d’avoir l’expression du quadripôle d’erreurs E1 en
fonction des paramètres AX , BX , CX , DX et de l’impédance caractéristique ZC .

E1 =
 AX−BXZC

2ZC
AX+BXZC

2
CX−DXZC

2ZC
CX+DXZC

2

 (IV.29)

La détermination du quadripôle d’erreur E2 est possible à l’aide des équations (IV.16a),
(IV.17) et (IV.29).

TY = T−1
λ T−1

X MT (IV.30a)
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E2 = PTY (IV.30b)

L’équation (IV.31) donne la mesure d’un dispositif sous test en fonction des quadripôles
d’erreurs E1, E2, et des paramètres S intrinsèques de ce dispositif (D).

MD = E1DE2 (IV.31a)

D = E−1
1 MDE

−1
2 (IV.31b)

IV.2.2.3 Application de l’algorithme de correction aux données de simulation

Pour vérifier la validité de la méthode développée ci-haut, nous allons premièrement faire
quelques simulations, avec le logiciel Ansoft Designer, dans le but d’observer l’état des para-
mètres S corrigés.

a. Standards et dispositifs sous test avec des quadripôles d’erreurs identiques

Les conditions de mesure des standards et du DST sont montrées sur la figure IV.21. Les
quadripôles d’erreurs E1 et E2 considérés sont identiques et représentent l’ensemble des erreurs
de mesure. Nous avons ainsi, en tenant compte de ces conditions, simulé les standards THRU,
LINE, SHORT et le DST qui est une ligne coplanaire de longueur égale à 10 mm.

Figure IV.21 – Simulation des conditions de mesure d’un DST (E1 = E2)

Les résultats des paramètres S corrigés de la ligne coplanaire de 10 mm sont représentés
sur les figures IV.22 – IV.24. Ils comparent les paramètres S incluant les erreurs de mesure,
les paramètres S corrigés par les deux méthodes de calcul, à savoir l’algorithme de Silvonen et
celui des calculs ABCD, et les paramètres S du DST simulés sans les conditions de mesure.
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Figure IV.22 – Paramètre S12 simulé avec erreurs, sans erreurs et corrigé par les deux algorithmes

Figure IV.23 – Paramètre S11 simulé avec erreurs, sans erreurs et corrigé par les deux algorithmes

Figure IV.24 – Phase de S12 simulée avec erreurs, sans erreurs et corrigée par les deux algorithmes

Ces résultats montrent une bonne correction des paramètres S de la ligne car les paramètres S
ainsi obtenus sont identiques à ceux obtenus par la simulation sans les conditions de mesure. On
note également que la méthode par calculs ABCD est efficace ; les paramètres de transmission et
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de réflexion corrigés se superposent exactement à ceux trouvés par la méthode de SILVONEN.
L’écart sur la phase de S12 entre les deux méthodes s’explique par le fait que les plans de
référence considérés par les deux méthodes ne sont pas les mêmes. Comme nous observons sur
la figure IV.24, le calibrage externe par SILVONEN est réalisé avec un plan de référence situé
au bout du THRU (400 µm), conduisant à une phase corrigée d’une ligne plus courte que la
ligne simulée. Tandis que le calibrage externe par notre méthode est réalisé avec un plan de
référence situé au centre du THRU : la phase corrigée par la méthode ABCD et la phase simulée
sans les erreurs sont exactement superposées.

b. Standards et dispositifs sous test avec des quadripôles d’erreurs différents

Le cas traité au paragraphe précédent reste un cas idéal, car en pratique, les erreurs de
mesure du port 1 peuvent être différentes des erreurs de mesure au niveau du port 2 (figure
IV.25).

Les mêmes simulations que précédemment ont été faites et les données sont appliquées aux
deux algorithmes.

Nous constatons également qu’en prenant deux quadripôles d’erreurs différents, cette mé-
thode reste toujours efficace.

Figure IV.25 – Simulation des conditions de mesure d’un DST (E1 6= E2)

Figure IV.26 – Paramètre S12 simulé avec erreurs, sans erreurs et corrigé par les deux algorithmes
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Figure IV.27 – Paramètre S11 simulé avec erreurs, sans erreurs et corrigé par les deux algorithmes

Figure IV.28 – Phase de S12 simulée avec erreurs, sans erreurs et corrigée par les deux algorithmes

c. Standards à accès à 120° et dispositifs sous test à accès droits

Comme dit précédemment, les standards à accès inclinés que nous avons réalisés servent à
faire un calibrage avec les pointes de mesure placées à 120◦ afin de caractériser, par exemple,
un circulateur coplanaire ou un diviseur de puissance. Cependant, bien que les accès de ces
dispositifs soient à 120◦ les uns des autres, les ports sont fixés par des lignes coplanaires qui
n’ont pas des accès à 120◦ (voir dispositifs 3-ports figure IV.32). Pour illustrer ce cas, nous
faisons la simulation des standards à accès à 120◦ et d’une ligne coplanaire conventionnelle.

Un standard de transmission à accès à 120◦ est obtenu (en simulation) en mettant en série
les circuits équivalents des coudes de 120◦ (circuits équivalents accès 1 et 2 décrits au chapitre
III paragraphe III.3.3.4) avec une ligne coplanaire conventionnelle de longueur l (figure IV.29).

Ainsi, le standard THRU coudé (L = 400 µm) est la mise en série des deux modèles des
coudes des accès 1 et 2. Le standard LINE coudé (L = 550 µm) est obtenu en mettant en série
une ligne coplanaire conventionnelle de longueur égale à 150 µm avec les modèles des coudes 1
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et 2. Le standard SHORT est le modèle équivalent d’un coude court-circuité au bout.
Ensuite, chaque standard à 120◦ est simulé avec deux quadripôles d’erreurs arbitraires E1 6=

E2 (figure IV.25). Nous avons de cette façon les paramètres S simulés des standards à accès à
120° contenant les termes d’erreurs.

Les mêmes conditions (E1 6= E2) sont utilisées pour simuler le DST qui est une ligne
coplanaire conventionnelle (sans accès à 120◦) de longueur égale à 10 mm.

Figure IV.29 – Simulation avec les erreurs de mesure sous Ansoft Designer des standards réalisés

Les résultats de la correction sont montrés figures IV.30 – IV.31.
Ces figures montrent que les résultats du DST après la correction sont différents des para-

mètres S simulés sans erreurs. Les écarts, plus importants en hautes fréquences, correspondent
à la limite de validité du modèle des accès coudés.

Ces écarts sont dus aux coudes de 120◦ car les standards ont des accès à 120◦ et le dispositif
sous test est à accès droits. De ce fait, pendant les étapes de calcul de correction par la mé-
thode ABCD, les nouveaux quadripôles d’erreurs retrouvés comprennent également les effets
des coudes. La correction du DST, qui est la ligne sans accès à 120◦, est donc égale :

Scorrection
DST = Smesure

DST − erreurs− effets coudes

Les expressions des nouveaux quadripôles d’erreurs sont :

E ′1 = E1.MC1

E ′2 = E2.MC2

(IV.32)

MC1 et MC2 sont les matrices ABCD des coudes de 120◦ sur les ports 1 et 2 obtenues à
partir du modèle présenté au dernier paragraphe du troisième chapitre.
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Figure IV.30 – Paramètre S12 corrigé avec un DST à accès droits et des standards à accès à 120°

Figure IV.31 – Paramètre S11 corrigé avec un DST à accès droits et des standards à accès à 120°

Et comme le principal avantage de cette méthode est la détermination de chaque quadripôle
d’erreurs indépendamment, nous pouvons ainsi déterminer les quadripôles d’erreurs sans les
effets des coudes avant de faire la correction de la mesure du DST (simulation avec les erreurs).
Dans un tel cas, l’équation (IV.31) devient alors :

D =
(
E ′1M

−1
C1

)−1
.MD.

(
E ′2M

−1
C2

)−1
(IV.33)
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IV.3 Application de l’algorithme aux données de mesure

Nous avons réalisé quelques échantillons de test pour confirmer les résultats de cette méthode
trouvés en simulation. Ces échantillons sont des lignes coplanaires à accès à 120◦, de dimensions
géométriques différentes de celles des standards, et des diviseurs de puissance dont les accès
sont des lignes coplanaires conventionnelles placées à 120◦ mais non coudées (figure IV.32).

Toutes les mesures ont été faites dans la bande fréquentielle de 20 GHz – 67 GHz et en deux
étapes.

La première consiste à calibrer conventionnellement le VNA avec le kit de calibrage com-
mercial cité plus haut et ensuite réorienter minutieusement les pointes à 120◦ afin de faire la
mesure des paramètres S de la ligne coplanaire. Et la deuxième est de faire la mesure, sans
calibrage préalable du VNA, des trois standards réalisés et de la ligne coplanaire à caractériser
et ensuite utiliser l’algorithme pour la correction des termes d’erreurs.

Figure IV.32 – Echantillons test réalisés (respectivement des lignes coplanaires de 10 mm, de 4 mm,
de 15 mm, et des diviseurs de puissance)

IV.3.1 Mesure des lignes coplanaires à accès à 120°

Ces lignes coplanaires, présentant les mêmes accès que ceux des standards, nous permettent
de ne pas prendre en considération les effets des coudes de 120◦ lors de la détermination des
quadripôles d’erreurs.

Les figures IV.33 – IV.35 comparent les mesures obtenues par les deux étapes de mesure.
Nous présentons uniquement les mesures pour la ligne coplanaire de longueur égale à 10 mm.

Les résultats obtenus montrent que les paramètres de transmission, mesurés après le cali-
brage conventionnel (en noir) et par les corrections externes (en rouge et bleu), sont quasiment
identiques jusqu’à 50 GHz.

Cependant, la réflexion mesurée doit être assez basse sur toute la bande de fréquence car
l’impédance caractéristique du DST considéré est proche de 50 Ω. Mais nous observons que les
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réflexions mesurées directement par le VNA (en noir) sont importantes et atteignent -10dB, ce
qui montre clairement que faire la mesure en réorientant les pointes après le calibrage engendrent
des erreurs pour les mesures en réflexion.

Figure IV.33 – Paramètres S21 et S12 de la ligne coplanaire à accès à 120° (L = 10 mm)

Figure IV.34 – Paramètres S11 et S22 de la ligne coplanaire à accès à 120° (L = 10 mm)

Figure IV.35 – Phase du paramètre S21 de la ligne coplanaire à accès à 120° (L = 10 mm)

Le calibrage du VNA par les nouveaux standards réalisés supprime ce problème, car les
réflexions corrigées par les deux algorithmes (en rouge et bleu) sont globalement inférieures à -15
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dB. Cela représente une nette amélioration de la méthode de mesure pour la caractérisation des
dispositifs à accès inclinés à 120◦ et confirme également la validité de nos calculs de correction
externe par matrices ABCD.

Le petit écart entre les phases des paramètres de transmission est dû à la différence entre
les plans de référence lors des différents calibrages.

La figure IV.36 montre une comparaison entre les paramètres simulés (HFSS) et les para-
mètres ontenus par l’algorithme ABCD. Nous remarquons que ces derniers sont plus proches
de la simulation que les paramètres mesurés par le VNA après un calibrage conventionnel.

Figure IV.36 – Paramètres S21 et S11 simulés et corrigés par l’algorithme ABCD de la ligne coplanaire
à accès à 120° (L = 10 mm)

IV.3.2 Mesure des diviseurs de puissance à accès à 120°

Comme nous l’avons expliqué au deuxième chapitre, la mesure d’un dispositif « 3-ports »
avec un analyseur « 2-ports » consiste à faire successivement trois mesures « 2-ports », le troi-
sième port devant être terminé par une charge adaptée fabriquée avec le dispositif à mesurer. Vu
la difficulté technologique d’une telle procédure, nous connectons une charge adaptée coaxiale
sur une pointe à placer sur le troisième port (figure IV.37).

Figure IV.37 – Mesure du diviseur de puissance réalisé avec un analyseur « 2-ports »
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IV.3.2.1 Influence de la charge adaptée sur la mesure

Pour démontrer l’influence de la charge adaptée placée sur la troisième pointe que nous
posons sur le troisième port, nous faisons des mesures sur le diviseur de puissance avec les trois
charges que sont une charge adaptée (LOAD) de 50 Ω, un SHORT et un OPEN.

a. Mesures des trois charges utilisées

Des mesures « 1-port » ont été effectuées sur les trois charges. Le signal du port 1 du
VNA est envoyé sur l’un des ports d’une ligne de transmission très courte (longueur égale à
200 µm) et la pointe sur laquelle se trouve la charge est posée sur l’autre port. Les paramètres
de réflexion ainsi mesurés sont ceux des charges placées au bout de la ligne (figure IV.38).

On remarque bien qu’il s’agit d’une charge adaptée (tracé en bleu) car la réflexion est très
basse (< -20 dB jusqu’à 50 GHz), d’un court-circuit et d’un circuit ouvert (respectivement tracé
en rouge et en noir) car ils présentent un fort coefficient de réflexion.

Figure IV.38 – Paramètres de réflexion S11 des charges coaxiales utilisées : charge adaptée, court-
circuit et circuit ouvert

b. Mesures « 2-ports » du diviseur de puissance

Nous faisons trois mesures du diviseur entre les ports 1 et 2 en connectant successivement sur
la troisième pointe la charge adaptée, le court-circuit et le circuit ouvert. Nous obtenons ainsi,
à chaque mesure, les quatre paramètres S11, S21, S12 et S22 influencés par la charge connectée.

Par les calculs que nous détaillons ci-dessous, nous allons retrouver les paramètres réels du
diviseur mesurés en soustrayant les effets de ces charges.

Soient Γa, Γb, Γc les coefficients de réflexion respectifs de la charge adaptée, du court-circuit
et du circuit ouvert.
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— La première mesure donne les paramètres Sa11, Sa21, Sa12, Sa21.
— La deuxième mesure donne les paramètres Sb11, Sb21, Sb12, Sb21.
— La troisième mesure donne les paramètres Sc11, Sc21, Sc12, Sc21.
Le graphe de fluence de la figure IV.39 nous permet d’écrire, par exemple pour les paramètres

Si11 et Si21 : i = a, b, c

Si21 = S21 + S31S23Γi
1− S33Γi

(IV.34)

Si11 = S11 + S31S13Γi
1− S33Γi

(IV.35)

Figure IV.39 – Graphe de fluence d’une mesure « 2-ports » avec une charge sur le 3ème port

Pour calculer le paramètre de transmission S21, nous considérons les équations suivantes :

Sa21 − Sb21 = S31S23

[
Γa

1− S33Γa
− Γb

1− S33Γb

]
= S31S23

[
Γa − Γb

(1− S33Γa) (1− S33Γb)

]
(IV.36)

Sa21 − Sc21 = S31S23

[
Γa

1− S33Γa
− Γc

1− S33Γc

]
= S31S23

[
Γa − Γc

(1− S33Γa) (1− S33Γc)

]
(IV.37)

En faisant le rapport des équations (IV.36) et (IV.37), on obtient :

Sa21 − Sb21
Sa21 − Sc21

= Γa − Γb
Γa − Γc

· 1− S33Γc
1− S33Γb

(IV.38)

Posons :

m = Sa21 − Sb21
Sa21 − Sc21

· Γa − Γc
Γa − Γb

(IV.39)

Avec Γa 6= Γb, et donc Sa21 6= Sb21.

Nous pouvons calculer S33 à partir des équations (IV.38) et (IV.39) :
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S33 = 1−m
Γc −mΓb

(IV.40)

On peut ensuite recalculer l’expression de S31S23 :

S31S23 =

(
Sa21 − Sb21

)
(1− S33Γa) (1− S33Γb)

Γa − Γb
(IV.41)

Finalement, le paramètre S21, sans les effets des charges sur la mesure, est déduit de l’équa-
tion (IV.34) :

S21 = Sa21 −
S31S23Γa
1− S33Γa

(IV.42)

La même procédure de calcul peut être appliquée pour le calcul des paramètres S11, S12 et
S22.

Les mesures avec les trois charges ont été obtenues en calibrant l’analyseur vectoriel de
réseau de façon externe, avec la méthode de calcul par matrices ABCD avec soustraction de
l’effet des coudes car les accès à 120◦ du diviseur ne sont pas coudés.

Ensuite nous nous servons des calculs détaillés ici pour trouver les paramètres S intrinsèques
du diviseur coplanaire de puissance.

Les figures IV.40 – IV.48 montrent une comparaison des mesures effectuées avec les trois
charges avant et après ces calculs de correction pour les paramètres S11 et S21.

Figure IV.40 – Paramètre S21 du diviseur mesuré avec une charge adaptée sur le 3ème port et corrigé
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Figure IV.41 – Phase de S21 du diviseur mesurée avec une charge adaptée sur le 3ème port et corrigée

Figure IV.42 – Paramètre S11 du diviseur mesuré avec une charge adaptée sur le 3ème port et corrigé
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Figure IV.43 – Paramètre S21 du diviseur mesuré avec un circuit ouvert sur le 3ème port et corrigé

Figure IV.44 – Phase de S21 du diviseur mesurée avec un circuit ouvert sur le 3ème port et corrigée
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Figure IV.45 – Paramètre S11 du diviseur mesuré avec un circuit ouvert sur le 3ème port et corrigé

Figure IV.46 – Paramètre S21 du diviseur mesuré avec un court-circuit sur le 3ème port et corrigé

Figure IV.47 – Phase de S21 du diviseur mesurée avec un court-circuit sur le 3ème port et corrigée
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Figure IV.48 – Paramètre S11 du diviseur mesuré avec un court-circuit sur le 3ème port et corrigé

Nous constatons que la mesure des paramètres avec la charge adaptée est proche de la
mesure après la correction. Avec une charge adaptée de bonne qualité, les mesures « 2-ports »
sont peu perturbées. Cependant, il est souvent utile de vérifier cette hypothèse par des mesures
complètes avec trois charges connues et différentes.

IV.3.2.2 Comparaison entre les mesures directes du VNA et les mesures par ca-
librage externe du diviseur de puissance

Nous traçons (figures IV.49 – IV.51) les mesures des paramètres S (S11, S12, S21, S22) du
diviseur de puissance en utilisant les résultats précédents et en les comparant aux paramètres
S simulés par le logiciel HFSS du diviseur de puissance.

Les courbes en noir sont les paramètres S simulés par le logiciel HFSS du diviseur de
puissance. Les courbes en bleu sont les mesures directes effectuées par le VNA après le calibrage
par le kit commercial ISS Cascade Microtech. Et les courbes en rouge sont les mesures obtenues
après la correction par les calculs ABCD des mesures brutes.

Figure IV.49 – Paramètres S12 et S21 du diviseur de puissance avec une charge sur le 3ème port
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Figure IV.50 – Paramètres S11 et S22 du diviseur de puissance avec une charge sur le 3ème port

Figure IV.51 – Phase du paramètre S12 du diviseur de puissance avec une charge sur le 3ème port

Il ressort clairement de cette comparaison que les paramètres S obtenus par la correction
externe en utilisant les standards réalisés sont améliorés par rapport à la mesure directe après
un calibrage avec le kit droit ; car les conditions de mesure restent inchangées.

L’utilisation des standards réalisés offre donc une meilleure performance pour la caractéri-
sation des dispositifs « 3-ports » à accès à 120◦.

Toutefois, il est à noter que les difficultés technologiques (particulièrement la gravure chi-
mique) ne nous ont pas permis de réaliser un diviseur de puissance avec des bons paramètres,
car il est difficile de comparer la simulation et la mesure dans la bande considérée. Si la phase
mesurée peut s’approcher de celle obtenue en simulation, c’est plus difficile sur la mesure des
modules des paramètres S. Des problèmes de gravure induisent apparemment des réflexions
chaotiques et des pics d’absorption imprévus. On notera aussi que ces diviseurs de puissance
sont de petites dimensions et que les pointes sont directement posées sur les accès sans ligne de
transition, cela pouvant conduire à la génération d’autres modes, surtout si la symétrie de la
structure n’est pas parfaite. La prise en compte de tous ces paramètres est difficile, ne serait-ce
que pour établir des conditions de rétro-simulation, et constitue une partie des perspectives de
ce travail.
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Conclusion

Dans ce dernier chapitre, les étapes technologiques de fabrication du kit de calibrage (dépôt
de cuivre par pulvérisation cathodique, photolithographie, gravure humide) ont été briève-
ment décrites. Les caractérisations mécaniques (microscope optique, profilomètre) ont permis
de mettre en évidence les limites du procédé de fabrication utilisé par le laboratoire (dans notre
cas, principalement la variation des largeurs des fentes des lignes coplanaires).

Les standards fabriqués sont ensuite caractérisés et les paramètres mesurés (transmission,
réflexion, constante de propagation, impédance caractéristique, etc.) concordent avec la simu-
lation sur la bande de fréquence considérée (20 GHz – 67 GHz).

Une méthode de correction externe par calculs ABCD a été utilisée. La différence (qui
est aussi le principal avantage) avec celle de [129] est la détermination des tous les termes
des quadripôles d’erreurs indépendamment. Ce qui nous permet de tenir compte des effets
des coudes de 120◦ quand les accès du DST sont de forme géométrique différente de celle des
standards de calibrage.

Enfin, des mesures de quelques échantillons test (ligne coplanaire et diviseur de puissance)
ont été effectuées de deux manières différentes : mesures directes par le VNA et mesures brutes
puis corrigées par l’algorithme de façon externe. Elles confirment, par rapport aux résultats
obtenus par la simulation des dispositifs sous test considérés, que le calibrage à 120◦ du VNA
avec nos standards donne des meilleurs résultats que le calibrage avec un kit droit. Ainsi, les
conditions de mesure restent inchangées.
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La méthode de mesure actuelle utilisée au laboratoire pour la mesure des dispositifs « 3-
ports » à 120◦ consiste à faire un calibrage avec les pointes en face-à-face à l’aide d’un kit
commercial puis à réorienter minutieusement les pointes à 120◦ afin de caractériser le dispositif
sous test.

Les objectifs visés dans cette thèse étaient de mettre en évidence l’influence de cette réorien-
tation des pointes sur les résultats de mesure et de proposer une solution adéquate permettant
de faire le calibrage et la mesure à 120◦, sans avoir à bouger les pointes.

Après avoir rappelé les notions de base sur les mesures des paramètres S et les différentes
procédures de calibrage, nous avons calibré conventionnellement l’analyseur vectoriel avec le
kit commercial ISS Cascade Microtech et fait la mesure d’une ligne coplanaire par les deux
méthodes suivantes :

— mesure avec les pointes en face-à-face ;
— mesure avec les pointes orientées à 120◦ après le calibrage.
Il ressort clairement de cette comparaison que la réorientation des pointes à 120◦ après le

calibrage influe énormément sur la mesure, surtout sur les paramètres de réflexion. Ce constat
s’explique par le changement de l’impédance de référence du calibrage, et donc par le change-
ment des conditions de mesure.

Nous avons proposé la solution qui consiste à concevoir un ensemble d’étalons de calibrage
à accès à 120◦, dans la bande de 20 GHz – 67 GHz. Nous avons retenu la procédure de calibrage
TRL (THRU – REFLECT – LINE) car elle est la plus utilisée pour la mesure des dispositifs
planaires et la fabrication des standards considérés n’est pas compliquée. Les standards sont
fabriqués en technologie planaire en utilisant des lignes coplanaires à accès inclinés à 120◦.

L’étude de simulation sous le logiciel HFSS a montré que, malgré leurs accès particuliers,
ces lignes sont proches des lignes coplanaires conventionnelles. Par exemple, les écarts en trans-
mission entre les deux types de ligne n’excède pas 0,2 dB sur la bande fréquentielle de travail.
Nous avons aussi déterminé un modèle électrique équivalent de ces accès à 120◦.

Les standards ont été ensuite réalisés et les résultats de la caractérisation des échantillons
ont montré une bonne concordance avec les résultats de simulation. Néanmoins, la constante
de propagation calculée à partir de la mesure des standards de transmission (THRU et LINE)
limite la plage de calibrage de ce nouveau kit à 55 GHz.

Nous avons aussi présenté une méthode de calculs de correction externe, pour le calibrage
TRL, avec les matrices ABCD. Elle diffère de la méthode présente dans la littérature par le fait
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que tous les termes du premier quadripôle peuvent être déterminés indépendamment de ceux
du deuxième quadripôle. Nous avons pu ainsi tenir compte des effets des accès à 120◦ au niveau
des quadripôles d’erreurs dans le cas où le dispositif à mesurer présente des accès normaux.

Nous avons également réalisés, comme dispositifs sous test, des lignes coplanaires à accès à
120◦ (dimensions géométriques différentes de celles des standards) et des diviseurs de puissance
coplanaires dont les ports sont à 120◦. Les mesures des échantillons ont été effectuées après
deux calibrages distincts :

— calibrage avec le kit commercial afin de faire les mesures directement avec le VNA après
la réorientation des pointes ;

— calibrage avec le nouveau kit réalisé et correction externe des paramètres S du dispositif
sous test en utilisant la méthode de correction proposée.

Les mesures obtenues montrent clairement que l’utilisation des standards de calibrage à 120◦

donne des meilleurs résultats que l’utilisation des standards commerciaux (à accès droits) pour
la caractérisation de tels dispositifs. Globalement, le calibrage avec ces nouveaux standards a
surtout permis d’apporter une correction de 5 dB sur les paramètres de réflexion mesurés.

Les perspectives possibles de ce travail sont énumérées ci-dessous.
— L’amélioration du procédé de fabrication de ces standards par le dépôt d’une couche

d’accrochage afin d’augmenter l’adhérence de la couche conductrice ou par l’utilisation
de la gravure sèche ou par laser afin d’éviter les variations des dimensions géométriques
des échantillons.

— Ajouter des ponts à air pour éviter le mode slotline qui intervient plus particulièrement
au-delà de 50 GHz.

— Faire cette étude avec un analyseur vectoriel « 3-ports » afin de comparer les résultats
avec nos résultats obtenus.

— Faire le calcul pour un calibrage large bande (TRL multiline) avec ce kit en réalisant
des lignes supplémentaires.

Ce travail montre qu’il est possible de développer des kits de calibrage pour tout type d’accès
des dispositifs planaires et que la procédure de calibrage TRL reste encore une procédure efficace
pour ces problématiques.
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CHAPITRE A

Calcul d’extraction des termes d’erreurs.
Algorithme de SILVONEN - Calibrage TRL
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Les résultats de mesure (paramètres S) donnés par un analyseur vectoriel de réseaux sont
tout abord traités afin d’en extraire, de façon numérique, les erreurs liées aux conditions de
mesure. Plusieurs auteurs ont développé des méthodes d’extraction d’erreurs (précisément des
algorithmes de calibrage). Nous présentons les calculs pour l’obtention des termes d’erreurs par
l’algorithme de Silvonen.

A.1 Le modèle à huit termes d’erreurs

Le modèle utilisé pour la correction des termes d’erreurs par la méthode de Silvonen est le
modèle à huit termes d’erreurs :

Figure A.1 – Modèle à huit termes d’erreurs

e00, e33 : erreurs de directivité
e11, e22 : erreurs dues aux désadaptations des ports
(e10e01), (e32e23) : erreurs en transmission et en réflexion (ou erreurs de poursuite)
Sij : paramètres intrinsèques du dispositif sous test (DST)
Les défauts de chacun des deux ports sont représentés par un quadripôle d’erreurs comprenant
quatre termes eij (figure A.1).
La représentation du modèle de mesure correspondant à chaque standard est illustrée dans les
paragraphes suivants.

A.1.1 Modèle de la mesure du Thru

C’est la connexion directe des lignes d’accès traduisant une transmission totale du signal
émis d’un port vers l’autre.

ST =
 0 1

1 0



Figure A.2 – Graphe de fluence de la mesure du Thru
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A.1.2 Modèle de la mesure du Line

C’est une ligne plus longue que le Thru ayant une constante de propagation γ.

ST =
 0 e−γL

e−γL 0



Figure A.3 – Graphe de fluence de la mesure du Line

A.1.3 Modèle de la mesure du Reflect

Les erreurs d’isolation ne sont pas prises en compte avec le modèle à huit termes d’erreurs
mais il est possible de les intégrer lors de la résolution du problème en considérant ces erreurs
égales aux coefficients de transmission mesurés du standard Short.

ST =
 Γ 0

0 Γ



Figure A.4 – Graphe de fluence de la mesure du Short

Ces mesures effectuées sur les trois standards permettent de déterminer les termes des
quadripôles d’erreurs à l’aide de cet algorithme de calibrage.

A.2 Extraction des termes d’erreurs par l’algorithme de
Silvonen

L’exploitation directe des matrices des paramètres S mesurés pour le calcul des termes
d’erreurs est l’un des avantages de cette méthode développée par Silvonen en 1992 ; les autres
méthodes de calcul utilisant plutôt les matrices chaines, ABCD, etc. Elle exclut la connaissance
des caractéristiques intrinsèques de tous les étalons à utiliser. Seul le Thru doit être connu.
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Elle permet aussi de déterminer l’exposant de propagation γl d’excès de ligne et le coefficient
de réflexion Γ du standard Reflect indépendamment de la nature de celui-ci ; c’est-à-dire qu’un
court-circuit ou un circuit ouvert peuvent être indifféremment utilisés pour la détermination des
termes d’erreurs. Elle est aussi bien valable pour les dispositifs symétriques que les dispositifs
« un port ».
Les erreurs de mesures du modèle à huit termes sont représentées par deux matrices SA et SB.

SA =
 e00 e01

e10 e11

 et SB =
 e22 e23

e32 e33

 (A.1)

L’objectif est alors de trouver les valeurs des erreurs en réflexion (e00, e11, e22, e33) et des
déterminants des quadripôles d’erreurs (∆SA, ∆SB). Ces derniers permettront de déterminer
les valeurs des erreurs de poursuite en transmission (e10e01, e23e32).
La programmation de cette méthode se fait en trois parties :

— seules les mesures du Thru (STm) et du Line (SLm) permettent de calculer l’excès de
ligne (ou la différence de longueur entre les deux standards) et d’obtenir des coefficients
liant les mesures de ces deux standards à leurs caractéristiques réelles (ST et SL) ;

— les coefficients de réflexion et de symétrie (k) ainsi que les quadripôles d’erreurs sont
calculés à partir des différents coefficients obtenus précédemment et de la mesure du
Reflect (SRm) ;

— la troisième partie consiste à extraire les quadripôles d’erreurs des paramètres mesurés
du DST (Sm) afin de retrouver ses paramètres S intrinsèques.

L’application de la règle de Mason a permis d’obtenir une relation entre les paramètres S mesu-
rés d’un DST, ses paramètres intrinsèques et les quadripôles d’erreurs. L’expression matricielle
de cette relation est la suivante :


1 S11 Sm11 −S11 0 S21 Sm12 0
0 S12 Sm11 −S12 0 S22 Sm12 0
0 S11 Sm21 0 0 S21 Sm22 −S21

0 S12 Sm21 0 1 S22 Sm22 −S22

 =



e00

e11

∆SA
ke22

ke33

k∆SB


=


Sm11

kSm12

Sm21

kSm22

 (A.2)

Sij : paramètres intrinsèques du DST ;
Smij : paramètres mesurés du DST ;
e00, e11, e22, e33, ∆SA, ∆SB : erreurs de mesure et déterminants des quadripôles d’erreurs SA
et SB ;
k : coefficient de symétrie
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A.2.1 Calcul de l’excès de ligne

Par ailleurs, les paramètres S intrinsèques du Thru étant connus (matrice ST), les expres-
sions suivantes sont applicables.

(∆ST + ∆SL − ST11SL22 − ST22SL11)STm12SLm21 =
(∆STm + ∆SLm − STm11SLm22 − STm22SLm11)ST12SL21

(A.3a)

STm21SLm12ST12SL21 = STm12SLm21ST21SL12 (A.3b)

ST ij et SLij : matrices des paramètres S du Thru et du Line ;
∆ST et ∆SL : déterminants des matrices du Thru et du Line ;
STmij et SLmij : matrices des paramètres mesurés du Thru et du Line
Suivant que l’excitation se fait du port 1 vers le port 2 ou inversement, le système peut ne
pas être symétrique. Par conséquence, l’excès de ligne dans le premier sens de transmission du
signal peut être différent de celui dans le sens contraire. La matrice de cet excès de ligne est
donnée par l’équation (A.4).

Sl =
 0 e1

e2 0

 (A.4)

ei = e−γli ; i = 1, 2
En considérant les équations de (A.3)-(A.4), nous obtenons une équation (A.5) dont une des
solutions (celle qui a un argument positif) est l’excès de ligne notée e.

Ae2
2 +Be2 + C = 0 (A.5)

A = STm21SLm21

B = ∆STm + ∆SLm − STm11SLm22 − STm22SLm11

C = STm12SLm21
L’expression finale de l’excès de ligne est :

√
e1e2; e1 = Ae2/C

e1 est l’excès de ligne dans le sens opposé.
A partir de la mesure de ces deux standards (Thru et Line), de leur matrice S (tout en les
considérant parfaits et symétriques) et de l’excès de ligne calculé, nous pouvons déterminer les
expressions des différents termes d’erreurs.

e00 = a1 = STm12SLm11 − eSTm11SLm12

D1
;D1 = STm12 − eSLm12 (A.6a)

e11 = ka2 = k
STm22 − SLm22 − eSTm11SLm12

D2
;D2 = STm21 − eSLm21 (A.6b)

Conception et réalisation des standards de calibrage pour des dispositifs 3-ports à 120◦



150 Annexe A. Calcul d’extraction des termes d’erreurs. Algorithme de SILVONEN - Calibrage TRL

∆SA = ka3 = k
∆STm − STm11SLm22 + eSTm12SLm21

D2
(A.6c)

e22 = b1 = STm21SLm22 − eSTm22SLm21

D2
(A.6d)

e33 = b2

k
= 1
k

STm11 − SLm11

D1
(A.6e)

∆SB = b3

k
= 1
k

∆STm − STm22SLm11 + eSTm21SLm12

D1
(A.6f)

e30 = SRm21 (A.6g)

e03 = SRm12 (A.6h)

Ces expressions (nombres complexes) sont les termes des quadripôles d’erreurs permettant de
trouver les valeurs numériques des paramètres S d’un DST grâce à l’existence des relations
entre celles-ci et les paramètres mesurés. Cependant, il existe un coefficient de symétrie entre
certaines de ces expressions à déterminer.

A.2.2 Détermination des coefficients de symétrie et de réflexion

En réalité, les dispositifs ne sont pas parfaitement symétriques, d’où la nécessité de la
mesure d’un autre standard qui est le Reflect afin de pouvoir trouver l’expression du coefficient
de symétrie. En utilisant les équations précédentes, on obtient :

D3 = (a3 − a2SRm11) (b2SRm22 − b3) (A.7a)

c1 = (a3 − a2SRm11) (SRm22 − b1) (A.7b)

c2 = (b3 − b2SRm22) (SRm11 − a1) (A.7c)

Le coefficient de symétrie est alors :
k = ±

√
c2/c1 (A.8)
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Pour réussir le calibrage, ce coefficient doit être proche du nombre 1 + 0j. Le coefficient de
réflexion est aussi calculé à partir de l’équation :

Γ = ±
√
c1c2

D3
(A.9)

A.2.3 Extraction des paramètres S du dispositif sous test

A partir de l’équation (A.2) et des calculs effectués précédemment, il devient possible d’ex-
traire les paramètres intrinsèques du DST (Sij). La relation donnant ces paramètres est la
suivante : 

a 0 b 0
0 a 0 b

c 0 d 0
0 c 0 d




S11

S12

S21

S22

 =


X11

X12

X21

X22

 (A.10)

a = e11Sm11 −∆SA
b = ke33Sm12

c = e11Sm21

d = k (e33Sm22 −∆SB)
X11 = Sm11 − e00

X12 = kSm12

X21 = Sm21

X22 = k (Sm22 − e22)
a, b, c, d et Xij sont des coefficients exprimant une relation entre les paramètres S mesurés du
DST (Smij) et les termes d’erreurs (eij, ∆SA et ∆SB). Après résolution de l’équation (A.10),
on obtient finalement les paramètres S du dispositif sous test :

S11 = dX11 − bX21

ad− bc
(A.11a)

S12 = dX12 − bX22

ad− bc
(A.11b)

S21 = aX21 − cX11

ad− bc
(A.11c)

S22 = aX22 − cX11

ad− bc
(A.11d)
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RÉSUMÉ
La caractérisation des composants hyperfréquences après leur fabrication, est généralement réalisée par la

mesure de paramètres S à l’aide d’un analyseur vectoriel de réseau (VNA). La précision de mesure dépend étroi-
tement de la qualité du calibrage de l’analyseur vectoriel, qui permet de corriger les erreurs inhérentes au système
de mesure. Des composants particuliers, dits étalons ou standards, dont les paramètres sont complètement ou
partiellement connus, sont mesurés lors de la procédure de calibrage afin de déterminer les erreurs systématiques
du système. La réalisation d’un circulateur coplanaire (les trois ports sont à 120◦ les uns des autres) travaillant
autour de 40 GHz est l’un des axes de recherche du laboratoire depuis plusieurs années et la caractérisation des
prototypes a toujours été un souci important. Le calibrage est réalisé avec un kit commercial, avec les pointes
positionnées en face à face. La mesure des dispositifs CPW à accès orthogonaux ou obliques après un calibrage
avec un ensemble de standards conventionnels (droits) peut engendrer des erreurs supplémentaires. L’objectif
de notre travail est donc de concevoir un ensemble de standards à accès inclinés à 120◦ permettant de calibrer
l’analyseur vectoriel « 2-ports » en positionnant directement les pointes à 120◦. La méthode de calibrage TRL
(THRU – REFLECT – LINE) a été choisie. Le travail à accomplir se résume comme suit :

— faire une étude de simulation du nouveau kit de calibrage à concevoir ;
— mettre en évidence l’effet des accès coudés sur les lignes de transmission des standards ;
— proposer une méthode de calcul qui tient compte de ces effets lors de la procédure de calibrage ;
— mesurer quelques échantillons réalisés afin de vérifier la validité de la procédure de calibrage proposée.

Les résultats obtenus au cours de ce travail ont pu être validés expérimentalement et offrent de nouvelles
perspectives pour la mesure des composants planaires à accès non conventionnels.

Mots-clés : Standards de calibrage TRL, dispositifs coplanaires, accès à 120◦, analyseur vectoriel de réseau (VNA),

mesure des paramètres S, correction par matrice ABCD.

ABSTRACT
Microwave components characterization after the fabrication steps is usually performed by measuring S-

parameters using a Vector Network Analyzer (VNA). The measurement accuracy is highly dependent on the
quality of the VNA calibration, which corrects the inherent errors in the measurement system. Specific com-
ponents, called standards and whose parameters are completely or partially known, are measured during the
calibration procedure to determine systematic errors of the system. Fabricating a coplanar circulator (the three
ports are at 120◦ position) functioning around 40 GHz is one of the laboratory’s research areas for several years
and characterization of prototypes has always been a major concern. Usually, the calibration is made with a
commercial kit ; probes are in face-to-face position. Measurements of CPW devices with orthogonal or bended
accesses (120◦ in our case) after VNA calibration with conventional (straight) set of standards may generate
additional errors.The aim of our work is to design a set of standards with 120◦ bended accesses allowing the
calibration of the “2-ports” network analyzer. Therefore, probes are directly set at 120◦ position. TRL (THRU –
REFLECT – LINE) calibration procedure is chosen for the standards design. The work to be done is as follows :

— to make a simulation study of the new calibration kit to design ;
— to determine the bended accesses effects on the standards transmission lines ;
— to propose a calculation method that takes account of these effects during the calibration procedure ;
— to measure some fabricated samples to verify the validity of the proposed calibration procedure.

The results of this research work have been experimentally validated and offer new perspectives for measuring
planar components with unconventional accesses.

Keywords : TRL calibration standards, coplanar devices, 120◦ bended accesses, Vector Network Analyzer (VNA), S

parameters measurements, ABCD matrices correction.
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