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  Avant-propos 

  

AAvvaanntt  ––  pprrooppooss  

 

Contexte de l’étude 

Le nombre croissant des utilisateurs de systèmes de communications sans fil et 
l’introduction de services hauts débits tels que les services multimédia ou l’accès rapide à 
Internet vont entraîner une forte augmentation du trafic à l’échelle mondiale. Cet engouement 
pour les systèmes de communications sans fil contraint les opérateurs à accroître sans cesse la 
capacité de leurs systèmes. Actuellement, l’une des techniques les plus prometteuses pour 
atteindre les capacités de trafic nécessaires à ces applications repose sur l’utilisation de la 
technologie des antennes adaptatives ou antennes intelligentes qui a reçu un énorme intérêt à 
travers le monde ces dernières années. Ces antennes trouvent des applications dans tous les 
systèmes de télécommunication sans fil que ce soit dans les systèmes terrestres, 
stratosphériques ou satellitaires [1, 2, 3, 4]. 

 
En ce qui concerne les systèmes de communications mobiles terrestres, les antennes 

intelligentes sont très avantageuses tant au niveau macro-cellulaire que micro-cellulaire. 
Le rayon d’une cellule dans un système macro-cellulaire est couramment supérieur à 1 km. 

Généralement, les antennes des stations de base de ces réseaux sont omnidirectionnelles ou 
sectorisées. D’où un gaspillage de puissance puisque la plupart de l’énergie est rayonnée dans 
des directions où il n’y a pas d’utilisateur. De plus, la puissance rayonnée dans ces directions 
est considérée comme une interférence par les utilisateurs. L’idée des antennes intelligentes est 
d’utiliser des diagrammes d’antennes variables sur les stations de base, qui s’adaptent 
continuellement à l’environnement radio. En maximisant le gain de l’antenne dans la direction 
souhaitée et en le minimisant simultanément dans les directions des sources d’interférences 
(autres utilisateurs), la qualité de la liaison de communication peut être significativement 
améliorée. Comme le montre la figure 1, différents niveaux “d’intelligence” sont introduits 
dans les antennes intelligentes, allant de la simple commutation de faisceaux prédéfinis, à la 
formation de faisceaux optimums utilisant des antennes à réseaux adaptatifs basées sur des 
algorithmes DOA (direction of arrival), en passant par les réseaux déphasés qui permettent 
l’orientation du faisceau d’antenne dans une direction privilégiée. Dans le cas des antennes à 
réseaux adaptatifs, le diagramme de rayonnement peut être constitué de plusieurs lobes 
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s’adaptant à la réception d’éventuels signaux multitrajets. Des algorithmes spéciaux et des 
techniques de diversité d’espace peuvent alors être utilisés pour combiner ces signaux 
multitrajets et ainsi maximiser le rapport signal sur interférence. 

 

Commutation de lobes Réseau déphasé
dynamiquement

Réseau adaptatif

Signal
Interférence

Commutation de lobesCommutation de lobes Réseau déphasé
dynamiquement
Réseau déphasé
dynamiquement

Réseau adaptatifRéseau adaptatif

Signal
Interférence
Signal
Interférence

 
Figure 1 : Diagrammes de rayonnement des antennes intelligentes. 

Ainsi, en augmentant la puissance reçue utile et en réduisant les interférences, les antennes 
intelligentes permettent une utilisation beaucoup plus efficace de la puissance, qui peut se 
traduire par une augmentation des débits de transmission, indispensable pour l’accès rapide à 
Internet et aux services multimédia. Le principal intérêt de l’utilisation des antennes 
intelligentes reste toutefois la possibilité d’augmenter considérablement la capacité des 
systèmes cellulaires. En effet, habituellement, les utilisateurs qui communiquent via la même 
station de base sont distingués par la fréquence (FDMA : frequency division multiple access), 
par le temps (TDMA : time division multiple access), ou par un code (CDMA : code division 
multiple access). Les antennes intelligentes ajoutent une nouvelle méthode pour distinguer les 
utilisateurs par leur emplacement dans l’espace (SDMA : space division multiple access). Ceci 
implique qu’un canal physique de communication peut être alloué simultanément à plusieurs 
utilisateurs dans une même cellule, seulement séparés par un angle. Par exemple, la duplication 
des fréquences dans les différentes directions, au sein d’une même cellule, est tout à fait 
envisageable du fait de la forte directivité de ces antennes. 

 
 Les antennes intelligentes apportent d’autres avantages aux systèmes macro-cellulaires. 

En milieu rural, l’utilisation d’antennes directives permet d’obtenir une couverture radio à plus 
longue distance. L’éloignement plus important entre les stations de base permet de réduire leur 
nombre et ainsi les coûts de déploiement de l’infrastructure du réseau. La sécurité du réseau 
tire également profit des antennes directives. En effet, lorsqu’une antenne intelligente est 
utilisée sur la station de base, l’intrus qui veut écouter une connexion doit se situer dans la 
même direction que l’utilisateur espionné. Un autre avantage de l’utilisation des antennes 
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directives est la réduction de la puissance transmise qui permet d’économiser les batteries des 
terminaux, dont les durées de vie doivent être de plus en plus longues. 

 
La définition d’une cellule peut également être profondément modifiée avec l’utilisation 

des antennes adaptatives. L’arrangement conventionnel des cellules utilisé par les systèmes 
macro-cellulaires est représenté sur la figure 2a. Une station de base couvre une surface 
omnidirectionnelle ou sectorisée. Ainsi, du fait des variations géographique et temporelle de la 
distribution des utilisateurs, la quantité de trafic varie d’une cellule à une autre. Par conséquent, 
une configuration de zones plus efficace améliorerait le rendement d’utilisation de la puissance 
disponible et permettrait une meilleure répartition de la charge du réseau entre les stations de 
base. La figure 2b présente la configuration de zones idéale pour un système cellulaire. Une 
telle configuration est obtenue en utilisant une technique de configuration de zones dynamique 
dans laquelle chaque station de base adapte la forme de sa zone en fonction de la distribution 
des utilisateurs [1]. 

 

Station de base

Utilisateur

(a)   Cellules conventionnelles
(omnidirectionnelles)

(b)   Cellules idéales

Densité de
trafic élevée

Station de base

Utilisateur

Station de base

Utilisateur

(a)   Cellules conventionnelles
(omnidirectionnelles)

(b)   Cellules idéales

Densité de
trafic élevée
Densité de

trafic élevée

 
Figure 2 : Configurations de zones dans un système macro-cellulaire. 

L’utilisation de systèmes micro-cellulaires, dans lesquels le rayon des cellules est inférieur 
à 500 m, se présente comme une solution pour répondre à la demande croissante pour les 
services haut débit. Comme pour le cas des systèmes macro-cellulaires, les performances de ce 
type de système peuvent être améliorées par l’utilisation d’antennes réseaux adaptatives 
contrôlées par des algorithmes DOA. 

Pour fournir des accès haut débit, ces systèmes micro-cellulaires s’orientent aujourd’hui 
vers les fréquences millimétriques qui offrent des largeurs de bande relativement importantes. 
Le comportement quasi-optique de ces fréquences se traduit par la présence de trajets multiples 
dans le canal de propagation. Bien que dans certains cas il soit possible de tirer profit de ces 
trajets réfléchis (couverture de zones où le trajet direct n’existe pas entre les terminaux 
communicants), les interférences causées par ce type de propagation peuvent aussi fortement 
limiter les débits de transmission. L’étude menée à l’IEMN, dans le cadre de mon mémoire 
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d’ingénieur CNAM, sur la caractérisation du canal radio intra-bâtiment à 60 GHz a montré que 
l’utilisation d’antennes directives permet de lutter efficacement contre le phénomène de 
propagation multitrajets et ainsi d’augmenter les débits de transmission dans ce type de canal 
[5]. Les antennes à réseau déphasé sont donc parfaitement adaptées pour ce type d’application. 
Dans le cas où le trajet direct est obstrué, nous pouvons également envisager d’utiliser ce type 
d’antenne pour scruter le canal afin de trouver le meilleur trajet de propagation. 

 
Depuis quelques années, les systèmes HAPS (High Altitude Platform System) sont 

devenus particulièrement attractifs et ont le potentiel pour devenir la troisième infrastructure de 
télécommunication sans fil après les réseaux terrestres et satellitaires [6, 7]. Le concept 
consiste à utiliser des ballons dirigeables ou des avions qui opèrent en configuration quasi-
stationnaire dans la stratosphère, à une vingtaine de kilomètres du sol. Leur tâche est de fournir 
des communications radio large bande sur des grandes surfaces au sol. Comparé aux stations 
de base terrestres, les systèmes HAPS présentent un angle d’élévation élevé qui se traduit par 
une visibilité en trajet direct sur un rayon d’environ 200 Km au sol pour un angle d’élévation 
compris entre 10° et 45°. Ils peuvent donc remplacer un grand nombre de stations de base 
terrestres, atténuant ainsi les effets de propagation au sol. Par ailleurs, comme ils sont 
considérablement plus proches du sol que les satellites, ils offrent des pertes de propagation 
beaucoup plus faibles (environ 34 dB et 66 dB de moins par rapport, respectivement, aux 
satellites LEO et GEO). Les systèmes de télécommunication HAPS ont été conçus pour 
répondre dynamiquement aux demandes de trafic avec la possibilité d’un déploiement 
progressivement au fur et à mesure des besoins, et sont relativement faible coût comparé aux 
satellites. De plus, les plate-formes, qui protègent l’environnement en utilisant l’énergie 
solaire, peuvent redescendre sur terre pour leur maintenance ou leur mise à jour. 

La couverture d’un système HAPS est régionale, cependant il est possible d’interconnecter 
des plate-formes entre-elles par liaison optique pour créer un réseau national dans le ciel. 
Eventuellement, les plate-formes peuvent aussi être reliées à des passerelles distantes via des 
satellites. Avec des débits compris entre 25 Mbits/s et 155 Mbits/s, les systèmes HAPS 
pourront fournir des services de vidéo numérique de haute qualité ou des accès rapides à 
Internet à divers types de terminaux fixes ou mobiles. La figure 3 illustre le principe des 
réseaux qui seront déployés avec les systèmes HAPS. 

 
De nombreux projets concernant la mise en œuvre des systèmes HAPS sont en cours de 

développement et témoignent du grand intérêt suscité par ces systèmes. Nous pouvons citer en 
exemples les projets Sky Station [8], SkyTower [9] et HALO [10] aux USA, et le projet 
SkyNet au Japon. En Europe, HELINET a été le premier projet consacré à un système HAPS 
(2000 – 2003) [11, 12, 13]. Un autre projet européen, le projet CAPANINA [14], a débuté en 
novembre 2003. Des offres commerciales de systèmes HAPS devraient être proposées aux 
utilisateurs dans un très proche avenir (1 à 3 ans). 
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Figure 3 : Réseau HAPS pour communication sans fil haut débit 

Le rayon typique des cellules au sol est compris entre 1 et 10 Km. L’antenne embarquée 
sur un système HAPS doit donc être capable de générer plusieurs centaines de faisceaux pour 
couvrir un rayon de 40 à 200 Km. La technologie des antennes à réseaux déphasés fournit une 
solution adaptée pour la formation de multi-faisceaux directifs garantissant des transmissions 
large bande de haute qualité. Par ailleurs, ce type d’antennes permet une augmentation de la 
capacité de trafic en utilisant plus efficacement la bande fréquentielle de 600 MHz qui a été 
allouée aux systèmes HAPS dans la plage 47–48 GHz par l’ITU (International 
Telecommunications Union) lors des conférences World Radiocommunication (WRC) en 1997 
et 2000. 

L’antenne doit aussi être capable de générer des faisceaux de différentes largeurs avec des 
puissances d’émission propres à chacun d’eux. Pour garantir la qualité des liaisons, un contrôle 
automatique de puissance d’émission indépendant est nécessaire sur chaque faisceau afin de 
compenser l’atténuation éventuelle due aux conditions atmosphériques dans certaines régions 
(pluie, neige, brouillard). 

De plus, comme la position de la plate-forme fluctue ou dérive à cause des variations sur 
les conditions de vent et de pression dans la stratosphère, les faisceaux de l’antenne doivent 
être contrôlés pour compenser tout déplacement de la plate-forme et fixer la position et la taille 
de l’empreinte sur le sol. 

Les antennes à réseaux déphasés ont donc un rôle capital à jouer dans les systèmes HAPS. 
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Les antennes à réseaux déphasés trouveront également de nombreuses applications dans 
les systèmes de communications par satellite. Lorsque la communication s’effectue entre un 
satellite et des mobiles (véhicules terrestres), les antennes à réseaux déphasés peuvent être 
installées sur le satellite ou sur les mobiles en fonction de l’application visée [2]. 

 
Une antenne multi-faisceaux de forme fixe peut être placée sur un satellite pour couvrir 

différentes zones à la surface de la terre. Dans ce cas, l’antenne à réseaux déphasés a le même 
rôle que lorsqu’elle est installée sur un système HAPS : chaque faisceau est utilisé pour définir 
une cellule. Un tel système permet la réutilisation des fréquences et une allocation de puissance 
variable pour chaque faisceau. 

 
Pour certaines applications, une antenne à faisceaux dynamiques peut être utilisé sur le 

satellite. Dans ce cas, les formes et les tailles des faisceaux générés sont définies par la position 
des mobiles au sol. Ce type d’antenne permet de couvrir des groupes de mobiles comme 
illustré sur la figure 4. 

 

 
 

Figure 4 : Système satellite générant des faisceaux de différentes formes pour couvrir des 
groupes de mobiles. 

L’antenne fixée sur le satellite peut également générer des faisceaux séparés pour chaque 
mobile. Dans ce cas, le satellite agit comme une station relais entre les mobiles et une station 
de base, les communications avec la station de base s’effectuant à des fréquences différentes de 
celles avec les mobiles. Dans ce type de système, il est envisagé que chaque mobile soit suivi 
par le satellite et que le faisceau pointe vers le mobile désiré et s’annule dans la direction des 
mobiles utilisant la même fréquence, d’où la nécessité d’antennes à réseaux adaptatifs. 
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L’antenne à réseau déphasé peut aussi être montée sur un mobile (véhicule) pour 
communiquer directement avec le satellite. Dans ce cas, le circuit de contrôle de l’antenne 
permet de diriger son faisceau vers le satellite. Comme la direction du satellite par rapport au 
mobile change constamment à cause des déplacements du véhicule et du satellite défilant, ce 
type d’application nécessite une poursuite constante du satellite et un ajustement régulier de la 
direction du faisceau de sorte qu’il pointe toujours vers le satellite. 

Principe des antennes à réseaux déphasés 

Les antennes à réseaux déphasés sont constituées d’une multitude d’éléments rayonnants, 
identiques dans la plupart des cas. Le champ total rayonné par ce type d’antenne est déterminé 
par la somme vectorielle de tous les champs rayonnés par les éléments individuels. Pour 
obtenir un diagramme d’antenne très directif, il est nécessaire que les champs des éléments du 
réseau interfèrent de manière constructive dans la direction souhaitée et de manière destructive 
dans l’espace restant. Dans un réseau d’éléments identiques, cinq paramètres peuvent être 
utilisés pour former le diagramme général de l’antenne [15, 16] :  

 
• la configuration géométrique de l’ensemble du réseau (linéaire, circulaire, 

rectangulaire, sphérique…),  
• l’espacement relatif entre les éléments, 
• l’amplitude d’excitation des éléments individuels, 
• la phase d’excitation des éléments individuels, 
• le diagramme de rayonnement relatif des éléments individuels. 

 
Généralement, les paramètres utilisés pour orienter le faisceau de l’antenne sont la phase 

d’excitation et éventuellement l’amplitude d’excitation des éléments individuels. Ainsi, un 
déphaseur doit être placé devant chaque élément rayonnant pour orienter le faisceau de 
l’antenne dans la direction souhaitée. Si cette direction de pointage doit évoluer au cours du 
temps, les déphaseurs doivent nécessairement être variables. 

Les déphaseurs variables utilisent habituellement des fonctions de commutation qui sont 
réalisées par des composants semi-conducteurs (FET GaAs, diodes PIN…). L’inconvénient de 
ces déphaseurs réside dans leurs pertes et leur consommation relativement élevées. Les 
commutateurs MEMS RF qui présentent des pertes et des consommations relativement faibles 
et une excellente linéarité apportent une solution pour l’amélioration des performances et la 
réduction des coûts des antennes à réseaux déphasés. 
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Les antennes actives à réseaux déphasés standards utilisent un amplificateur faible bruit 
(LNA) et un amplificateur de puissance (PA) pour chaque élément rayonnant, situés à 
proximité des éléments rayonnants pour minimiser la contribution des pertes RF sur le facteur 
de bruit du système et le rendement d’émission. Les déphaseurs et le réseau collecteur, qui sont 
placés derrière le LNA, n’influencent quasiment pas le facteur de bruit du système 
(cf. Figure 5a). 

 
Les antennes à réseaux déphasés passifs placent les déphaseurs et le réseau collecteur entre 

les amplificateurs (PA et LNA) et les éléments rayonnants (cf. Figure 5b). Dans ce cas, ils 
contribuent directement aux pertes RF et dégradent le facteur de bruit du récepteur et le 
rendement d’émission. L’intérêt de cette topologie est de supprimer un grand nombre de PA et 
de LNA qui sont responsables de la consommation, du poids et des problèmes de dissipation 
thermique de l’antenne. Les antennes à réseaux déphasés passifs sont en réalité utilisées 
comme des sous-réseaux dans les réseaux d’antennes et requièrent des déphaseurs présentant 
des pertes les plus faibles possibles. Les déphaseurs à commutateurs MEMS RF peuvent être 
utilisés pour supprimer 50 à 70 % des modules d’émission/réception sur les grands réseaux 
déphasés qui peuvent compter plus d’une centaine de milliers d’éléments individuels. 

 
 

 

 
 

 (a) (b) 
Figure 5 : Architectures distribuée et centralisée des antennes à réseaux 

déphasés actifs (a) et passifs (b). 
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    IInnttrroodduuccttiioonn    

 
 
 
Nous avons vu dans l’avant-propos, qu’en permettant une forte augmentation de la 

capacité des systèmes de communications sans fil, les antennes intelligentes avaient un rôle 
important à jouer dans ces systèmes, qu’ils soient terrestres ou satellitaires. La réduction des 
pertes des déphaseurs utilisés dans les antennes permet d’accroître les performances de celles-
ci, tout en diminuant leur complexité, leur poids, leur coût et leur consommation d’énergie. En 
effet, cette minimisation des pertes permet de réduire le nombre d’amplificateurs intégrés sur 
les antennes. Ce gain de performance peut être obtenu par l’utilisation de commutateurs 
MEMS RF. Aussi, depuis la fin des années 90, différentes topologies de déphaseurs à MEMS 
RF ont suscité un vif intérêt au sein de la communauté scientifique. 

C’est donc dans cette perspective que l’IEMN a débuté ses travaux sur la conception et la 
fabrication de commutateurs MEMS RF à déflexion électrostatique, avec une participation 
dans les projets ARRESAT et TESS, et avec comme premier objectif la réalisation d’antennes 
intelligentes en bande K (12–40 GHz) pour des systèmes satellitaires. 

 
Depuis quelques années, le groupe Circuits, Systèmes et Applications des Micro-ondes 

(CSAM) de l’IEMN travaille également sur le développement d’un système de 
communications intra-bâtiment fonctionnant aux fréquences millimétriques (60 GHz). 
L’objectif du projet actuel est de développer, en partenariat avec le Laboratoire d’Informatique 
Fondamentale de Lille (LIFL), un réseau d’objets mobiles communicants. Les études menées 
dans le cadre de mon mémoire d’ingénieur CNAM ont montré l’intérêt des antennes 
intelligentes (très directives) pour lutter contre les multitrajets dans ce type de canal de 
propagation. Les travaux que nous avons réalisés sur le développement d’une technologie de 
commutateurs MEMS RF, présentés dans ce mémoire, se poursuivent aujourd’hui dans le cadre 
de la thèse d’Alexandre BOE concernant la conception et la réalisation d’une antenne à 
faisceaux commutés en bande V. 
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Le projet ARRESAT 

Les travaux sur les commutateurs MEMS RF ont débuté à l’IEMN avec le projet 
ARRESAT (Antenne à Réseau Réflecteur pour SATellite) qui visait à réaliser un nouveau type 
d'antenne, dont seront équipés certains satellites de télécommunication [1]. Ce projet a été 
labellisé en 1999 par le Réseau National de Recherche en Télécommunications (RNRT) et a été 
subventionné par la Direction de la Technologie. 

Les partenaires associés à l’IEMN dans ce projet étaient Alcatel Space Industries, Thales 
Research & Technology (TRT), l’Institut d’Electronique et de Télécommunications de Rennes 
(IETR), ainsi que deux PME : Ipsis et Systrel. 

 
L’originalité de ce projet réside dans l’utilisation de commutateurs MEMS RF pour 

réaliser la fonction de déphasage d’une antenne à réseau réflecteur ; cette approche constituait 
une première mondiale. Le rôle de l’IEMN, en collaboration avec Thales Research & 
Technology, était de concevoir et de réaliser des micro-commutateurs permettant de démontrer 
la faisabilité et l’intérêt de tels dispositifs en bande Ka, et d’identifier et lever les verrous 
technologiques liés à ce concept. Du fait des performances mécaniques et électriques visées, 
l’IEMN s’est orienté vers une topologie de commutateurs MEMS à risque, tant au niveau de la 
technologie basse température développée sur GaAs, qu’au niveau de la structure mécanique 
retenue. Les commutateurs réalisés à l’IEMN pour ce projet font l’objet de ce mémoire. Les 
commutateurs conçus et fabriqués, en parallèle, par Thales Research & Technology utilisent 
une structure plus classique et ont montré d’excellentes performances. Ces commutateurs ont 
été retenus pour la fabrication de l’antenne. 

Une antenne à réseau réflecteur est constituée d’éléments rayonnants, chacun incluant 
des commutateurs miniaturisés pour réaliser un contrôle de phase, et d’une antenne cornet 
éclairant le réseau réflecteur. Le principe de fonctionnement de ce type d’antenne est le 
suivant : chaque cellule rayonnante déphaseuse du réseau reçoit et ré-émet l’onde émise par le 
cornet, avec la phase adaptée pour réaliser le pointage variable et la formation du diagramme 
évolutive. Un grand avantage du réseau réflecteur par rapport à une antenne active est sa 
capacité à être associée à une amplification centralisée. Il en résulte un meilleur rendement 
pour les antennes à l’émission, et également un contrôle thermique plus aisé. 

La cellule rayonnante déphaseuse élémentaire, conçue à l’IETR [2], est constituée d’une 
pastille centrale entourée de six dipôles. Les commutateurs MEMS RF sont utilisés pour relier 
un seul de ces dipôles, à la fois, à la pastille centrale. L’onde ré-émise par la cellule subit un 
déphasage dont la valeur dépend du dipôle connecté. En contrôlant le déphasage de chacune 
des cellules, il est possible d’orienter l’onde réfléchie dans une direction privilégiée. La 
Figure In.1 montre une photographie de l’antenne réalisée qui comprend 313 éléments 
rayonnants, ainsi que l’ agrandissement d’une cellule élémentaire. 
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 (a) (b) 
Figure In.1 : Antenne à réseau réflecteur en bande K réalisée dans le cadre du projet 

ARRESAT (a) et agrandissement d’une cellule rayonnante déphaseuse (b) [1]. 

Le projet TESS 

Les travaux de l’IEMN sur le développement d’une technologie de commutateurs MEMS 
RF se sont poursuivis avec le projet TESS (Transport ESpace et Société) dont l’objectif 
premier était de montrer l'intérêt des techniques satellitaires dans les transports terrestres. Ce 
projet, d’une durée de 20 mois, labellisé par le Réseau Terre et Espace (RTE), a été 
subventionné par le Ministère de la Recherche et la région Nord – Pas de Calais. 

 
Les partenaires associés à l’IEMN dans ce projet étaient l’INRETS (Institut National de 

Recherche sur les Transports et leur Sécurité), le CNES (Centre National d’Etudes Spatiales), 
le LAMIH (Laboratoire d’Automatique et de Mécanique Industrielles et Humaines, Université 
de Valenciennes et du  Hainaut-Cambrésis), ainsi que les sociétés CGX, IMDS et WorldSpace. 
Les utilisateurs du projet étaient les transporteurs routiers GTP du groupe Norbert 
Dentressangle et Lataste Transports, ainsi que la Communauté Urbaine de Lille représentée par 
Transpole. 
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Le projet TESS concernait le développement en France des systèmes de transport 
intelligents (ITS – Intelligent Transport Systems). L’ITS prend notamment en compte tous les 
aspects liés au “mobile on line” : navigation et routage, sécurité et contrôle d’alarmes, 
communications audio et multimédia, cartographie, connaissance de l’environnement du 
mobile, péage automatique et virtuel. Chacun des services associés pouvant faire appel à des 
média de communication haut débit. 

 
L’objectif de ce projet était de démontrer qu’un système fondé sur des solutions satellites 

peut satisfaire les besoins des services en matière de gestion de flottes de véhicules, de 
navigation et de communication. Il s’agissait de compléter les solutions terrestres, en étudiant 
les niches possibles dans les endroits de faible couverture et d’accès difficile pour l’UMTS. 

 
Au moment du lancement du projet TESS, la Communauté Urbaine de Lille était 

engagée dans un plan de développement de son système de gestion de flotte de bus, d’où 
l’intérêt pour ce projet. Par ailleurs, Lille étant capitale européenne de la culture en 2004, la 
Communauté Urbaine souhaitait à cette occasion présenter des services innovants alliant 
culture et technologies de transport. En partenariat avec Transpole, plusieurs autobus ont été 
équipés de systèmes de communication sans fil offrant aux usagers un accès à divers services 
multimédia. L’architecture du système est composée de deux grandes parties : la première 
partie est située à l’intérieur du bus et gère la communication entre la station de diffusion 
d’informations et les assistants personnels (PDA) des usagers ; la seconde partie gère les 
communications entre le bus et le poste de contrôle. 

• Le système de diffusion d’informations à l’intérieur du bus est basé sur un réseau 
IEEE 802.11b (Wi-Fi). Les usagers sont munis de PDA équipés de carte de 
communication sans fil pour recevoir le trafic réseau. La station de diffusion 
embarquée dans le bus envoie en “multicast” des informations de manière périodique. 
De plus, le bus est doté d’un récepteur GPS. L’information de localisation provenant 
du GPS permet d’envoyer vers les usagers des informations contextualisées (par 
exemple les horaires d’ouverture d’un musée quand le bus passe à coté de celui-ci). 

• Le poste de contrôle communique avec la station de diffusion qui est embarquée dans 
le bus et permet de mettre à jour les informations qui seront diffusées à l’intérieur du 
bus. Selon les services, le poste de contrôle peut aussi demander à remonter des 
informations locales au bus (par exemple une vidéo en cas d’agression dans le bus). 

 
Ces services étaient initialement basés sur une solution moyen débit en bande L 

(64 Kbits/s à 384 Kbits/s), conçue à partir de systèmes existants. La région Nord – 
Pas de Calais a également financé une action plus prospective pour des applications 
multimédia avec des débits visés de l’ordre de 2 Mbits/s. De tels services imposent une montée 
en fréquence dans les bandes K. Dans ce projet, l’IEMN a été chargé de poursuivre ses efforts 
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sur le développement d’une technologie de commutateurs MEMS RF destinée à la réalisation 
d’un prototype d’antenne embarquée en bande Ku. 

Plan du manuscrit 

Ce mémoire est consacré à l’étude prospective des commutateurs MEMS RF et des 
déphaseurs à MEMS RF qui a fait l’objet de ma thèse. 

 
Le premier chapitre présente les différentes topologies de commutateurs MEMS RF 

proposées dans la littérature scientifique. Nous détaillons ensuite dans celui-ci l’actionnement 
électrostatique que nous avons choisi pour nos commutateurs, en insistant sur les avantages et 
les inconvénients de ce mode d’actionnement. Les propriétés des commutateurs MEMS RF 
conçus à l’IEMN, déterminées par des simulations 3D mécaniques et électromagnétiques, 
seront ensuite exposées. 

 
Le second chapitre est consacré aux déphaseurs à MEMS RF utilisés depuis peu dans la 

conception des antennes à réseaux déphasés. La première partie de ce chapitre présente les 
différentes topologies proposées dans la littérature, toutes issues des déphaseurs à composants 
semi-conducteurs. Les avantages et les inconvénients de chacune d’elles seront présentés. Pour 
chaque type de déphaseur un état de l’art sera également fourni sous forme de tableaux 
comparatifs. Nous nous attarderons ensuite sur la topologie de déphaseur retenue pour notre 
étude. Une solution permettant de réduire la taille de notre déphaseur a également été étudiée et 
sera exposée dans ce chapitre. Enfin, nous présenterons les performances électromagnétiques 
obtenues par simulation sur nos deux configurations de déphaseurs à MEMS RF. 

 
Le dernier chapitre de ce manuscrit est consacré à la fabrication et aux tests de nos 

commutateurs MEMS RF et de nos déphaseurs. Dans un premier temps, nous présenterons les 
difficultés rencontrées lors du développement de notre procédé technologique, ainsi que les 
solutions mises en œuvre pour lever ces verrous technologiques. Le procédé technologique 
finalisé sera ensuite détaillé. La dernière partie de ce chapitre sera consacrée aux tests 
mécaniques et électromagnétiques effectués sur les commutateurs MEMS RF réalisés dans nos 
salles blanches. 
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Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

  

CChhaappiittrree  II  

EEttuuddee  eett  ccoonncceeppttiioonn  ddeess  ccoommmmuuttaatteeuurrss  MMEEMMSS  RRFF  

 

I.1 – Introduction 

Grâce à leurs faibles pertes et leur très faible consommation, qui sont deux facteurs 
essentiels dans les systèmes de télécommunications, les commutateurs MEMS RF peuvent 
avantageusement remplacer les commutateurs à semi-conducteurs. Ce chapitre, qui leurs est 
consacré, présente les différentes configurations mécaniques et électriques les plus 
fréquemment utilisées dans leur conception. Les aspects de fiabilité de ces commutateurs 
MEMS RF seront également évoqués dans ces paragraphes. Enfin, nous présenterons la 
structure originale de commutateurs MEMS RF élaborée à l’IEMN et les résultats de 
simulations mécaniques et électromagnétiques réalisées sur celle-ci. 

I.2 – Structures mécaniques des commutateurs MEMS RF 

Généralement, les commutateurs MEMS sont constitués de deux parties : une partie fixe, 
composée de la ligne de transmission et de la commande de l’actionneur, et une partie mobile 
qui se présente soit sous la forme d’un contact à déplacement latéral, soit sous forme d’une 
membrane ou d’une poutre (cantilever). Les micro-commutateurs à membrane sont les plus 
répandus et se distinguent par le type de leur membrane. Bien que certains commutateurs 
soient réalisés avec des membranes en torsion [63], les structures les plus couramment 
rencontrées dans la littérature sont les cantilevers et les ponts. Ces deux structures utilisent une 
membrane suspendue au-dessus d'une ligne de transmission qui, sous l’effet d’une force 
externe, est actionnée pour changer l'état du commutateur. Dans le cas des cantilevers, la 
poutre est fixée à une seule de ses extrémités, l'autre extrémité étant maintenue en position 
haute par ses contraintes mécaniques internes. La membrane de type pont est, quant à elle, 
fixée à chacune de ses extrémités. La figure 1.1 illustre ces deux structures mécaniques. 
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Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 
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Figure 1.1 : Commutateurs MEMS RF de type cantilever (a) et de type pont (b). 

L'échelle et les grandeurs relatives des forces qui agissent sur les commutateurs MEMS RF 
sont significativement différentes de celles que nous rencontrons dans le monde macroscopique 
qui nous entoure. En effet, la masse de ces microsystèmes est si faible, de l’ordre de 10-10 à 
10-11 kg, que des forces de quelques centaines de micro-Newton suffisent à créer des 
déplacements ou des déformations de structure de quelques micromètres, voire quelques 
dizaines de micromètres. Malgré leur petite taille, ces commutateurs respectent les lois de base 
de la mécanique, même si certaines d’entre-elles perdent beaucoup d’importance à ces échelles 
microscopiques. Par exemple, la masse des membranes est si faible qu’elles sont insensibles 
aux forces d'accélération. Si l’on considère une constante de raideur de 10 N/m et une 
accélération de 100 m/s2 (10 g), le déplacement de la membrane est de l'ordre de quelques 
nanomètres, ce qui est négligeable par rapport à la hauteur des membranes qui varie 
typiquement de 1,5 à 4 µm. De même, les forces de surface et l'amortissement de l'air dominent 
les forces d'inertie et de gravitation.  

I.2.1 – Principales forces mises en jeu durant l’actionnement d’un 
micro-commutateur 

L’actionnement du commutateur est réalisé en appliquant une force d’actionnement 
externe sur la membrane, la contraignant à fléchir vers la ligne de transmission. La raideur de 
la membrane va alors s’opposer à sa flexion en créant une force de rappel. Si la force 
d’actionnement est supérieure à la force de rappel, la membrane se déforme jusqu’à venir en 
contact avec la ligne de transmission. A ce moment précis, une nouvelle force apparaît, 
entraînant l’équilibre du système. Il s’agit de la force de contact qui comme la force de rappel 
s’oppose au déplacement de la membrane (cf. Figure 1.2). En négligeant toute autre force 
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pouvant s’exercer lors du mouvement de la membrane, le principe fondamental de la statique 
impose que la résultante de ces trois forces soit nulle quand l’équilibre du système est atteint : 

 A l’équilibre : Factionnement = Frappel + Fcontact (1.1) 

 
 
 

Factionnement

F
contact

Frappel
 
 
 
 
 

 
 
 

 
Figure 1.2 : Forces exercées sur la membrane pendant l’actionnement du commutateur. 

Les déflexions générées sur la membrane étant relativement limitées, on peut considérer en 
première approximation que le comportement mécanique de la partie mobile du commutateur 
est similaire à celui d’un ressort ayant une constante de raideur k (N/m). Pour un tel système, la 
force de rappel dépend directement de la constante de raideur et évolue linéairement avec la 
déflexion, ∆g (m), en suivant la relation : 

  (1.2) gkFrappel ∆=

De même, tant que la membrane n’est pas posée sur la ligne de transmission (Fcontact = 0), 
une relation similaire à celle que nous venons d’établir existe entre la force d’actionnement et 
la déflexion. La déflexion obtenue en appliquant une force, Factionnement (N), s’exprime par : 

 
k

F
g ntactionneme=∆  (1.3) 

La constante de raideur d’une membrane dépend de ses dimensions géométriques et des 
propriétés du (ou des) matériau(x) utilisé(s) dans sa fabrication. Typiquement, la constante de 
raideur des commutateurs MEMS RF est de l'ordre de 5–40 N/m. Ainsi, la force 
d’actionnement nécessaire pour créer une déflexion de 3 µm est de l’ordre de 15–120 µN. 
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I.2.2 – Constante de raideur de la membrane d'un commutateur 

Nous avons vu dans le paragraphe précédent que la constante de raideur joue un rôle très 
important dans la conception des commutateurs MEMS RF puisqu’elle détermine les forces 
mises en œuvre lors de l’actionnement. De plus, nous verrons dans le paragraphe I.4.6.3 qu’elle 
a aussi une forte influence sur la fiabilité des micro-commutateurs. Aussi, nous nous 
attarderons dans les paragraphes suivants sur les expressions de la constante de raideur 
obtenues pour les structures de type pont et cantilever. Nous tâcherons ainsi de mettre en 
évidence les principaux paramètres qui modifient cette constante de raideur. 

I.2.2.1 – Constante de raideur de la membrane d'un pont 

La constante de raideur d'une membrane encastrée-encastrée peut être modélisée en deux 
parties. Une partie, k', est due à la raideur du pont et prend en compte les propriétés des 
matériaux telles que le module de Young, E (Pa), et le moment d'inertie, I (m4). La seconde 
partie de la constante de raideur, k'', est due à la contrainte résiduelle bi-axiale, σ (Pa), présente 
dans la membrane et résulte du procédé de fabrication. La constante de raideur d’une 
membrane encastrée-encastrée peut donc s’écrire k = k’ + k’’. 

 Constante de raideur due à la distribution des forces appliquées 

La constante de raideur dépend de la manière dont est appliquée la force sur la membrane. 
Notons cependant qu’elle est associée, dans ce qui suit, au déplacement du centre de la 
membrane et non au déplacement de la membrane situé à l'endroit où est appliquée la force. Si 
la charge est distribuée sur la longueur totale du pont (cf. Figure 1.3a), la constante de raideur 
est définie par [1] : 

 
3

' 32 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=

l
tEwka   (1.4) 

où w, t et l sont respectivement la largeur, l'épaisseur et la longueur de la membrane. 
 
Si la charge est concentrée sur la partie centrale du pont de longueur 2x–l (cf. Figure 1.3b), 

la constante de raideur est donnée par : 
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Et dans le cas où la charge est appliquée sur les extrémités de la membrane sur une 
longueur totale de 2(l–x) (cf. Figure 1.3c), la constante de raideur est déterminée par : 

 2

3
'

))/(1)(/(
14

lxlxl
tEwke

−
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=  (1.6) 

Les conditions x/l = 1 pour  et x/l = 0.5 pour  aboutissent à la même constante de 

raideur car elles correspondent chacune au cas où la force est appliquée sur la longueur totale 
de la membrane. 

'
ck '

ek

 
Figure 1.3 : Distribution de la force appliquée sur la membrane 

La figure 1.4 présente les constantes de raideur partielles d'une membrane en or 
(E = 80 GPa), calculées en utilisant les équations (1.4), (1.5) et (1.6), normalisées par rapport à 
la largeur de la membrane (w = 1 µm). Pour les calculs de  et , la force est considérée 

distribuée sur 2/5 de la longueur totale de la membrane. Le rapport t/l utilisé en abscisse 
correspond à des dimensions typiques de membranes avec des longueurs comprises entre 200 
et 500 µm et des épaisseurs comprises entre 0.5 et 3 µm. Ces courbes montrent qu'en 
concentrant les forces vers les supports de membrane nous obtenons une constante de raideur 
( ) beaucoup plus élevée que si elles sont appliquées au centre ( ) ou sur la longueur totale 

( ) de la membrane. Par conséquent, pour une force donnée, nous obtiendrons une déflexion 

au centre de la membrane moins importante si cette force est appliquée sur ses extrémités. 
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Figure 1.4 : Constante de raideur partielle (normalisée par rapport à la largeur de la 
membrane w) d'une membrane en or en fonction du mode de distribution de la force. 
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Les courbes de la figure 1.5 représentent la constante de raideur partielle, , d'une 

membrane en or en fonction de son épaisseur pour une force appliquée sur 100 µm à chaque 
extrémité de la membrane avec l = 370, 425 et 480 µm. Les valeurs sur ces courbes sont 
normalisées par rapport à la largeur de la membrane (w = 1 µm). 
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Figure 1.5 : Constante de raideur partielle d'une membrane en or de longueur variable en 
fonction de son épaisseur, pour une force appliquée sur ses extrémités (normalisée par 

rapport à la largeur de la membrane). 

Le terme (t/l)3 présent dans les expressions (1.4), (1.5) et (1.6) et les courbes de la 
figure 1.5 montrent la forte influence de l'épaisseur de la membrane sur sa constante de raideur. 
L'épaisseur de la membrane devra donc être optimisée pour garantir le fonctionnement du 
commutateur. 

 Constante de raideur due à la contrainte résiduelle dans la membrane 

La contrainte, σ (Pa), est définie comme la force microscopique par unité de surface qui 
agit sur la surface d'un élément de volume différentiel d'un corps solide. Un matériau peut 
présenter des contraintes différentes dans les trois dimensions de l'espace. La contrainte plane 
est un cas particulier qui se produit très fréquemment dans les matériaux en film mince utilisés 
dans les circuits MEMS ; elle peut être due au procédé de dépôt ou à la désadaptation dans la 
dilatation thermique entre le film et le substrat. Dans le cas de la contrainte plane, il est 
toujours possible de définir un système de coordonnées dans lequel il n'y a que deux 
composantes de contrainte normales dans le plan, σx et σy [2]. Un cas encore plus particulier, 
appelé contrainte dans le plan bi-axiale se produit quand ses deux composantes dans le plan 
sont égales l'une à l'autre. Dans ce cas, σx = σy = σ. 
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Dans le cas d'une membrane fixée à chacune de ses extrémités, la contrainte résiduelle 
bi-axiale se traduit par une force, S, tirant ou poussant sur les extrémités de la membrane selon 
que la contrainte est en tension (σ > 0) ou en compression (σ < 0). 

 ( ) tw S νσ −= 1  (1.7) 

où ν est le coefficient de Poisson. 
 
Dans le cas d'une contrainte en tension, la partie de la constante de raideur qui dépend de 

cette contrainte résiduelle peut être modélisée en considérant la force S. Lorsqu'une force 
externe est appliquée sur le pont, elle crée une déflexion qui étire la membrane, augmentant 
ainsi sa contrainte interne et par conséquent la force de traction sur ses extrémités. En mettant 
en équation ces forces et la déflexion de la membrane, nous pouvons obtenir l'expression de la 
constante de raideur [1]. Lorsque la force externe s'applique sur la longueur totale de la 
membrane, la constante de raideur est définie par : 
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Pour les cas où la force est distribuée au centre ou aux extrémités de la membrane, la 
constante de raideur due à la contrainte résiduelle est donnée par : 
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Pour le cas d'une contrainte en compression, le modèle de k'' n'est pas valide du fait que la 
membrane a tendance à flamber. 

 Constante de raideur totale de la membrane 

La constante de raideur totale est la somme des contributions de la raideur de la membrane 
et de la contrainte résiduelle bi-axiale. Dans le cas général, nous obtenons : 

 

  (1.11) ''' kkk +=
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Ainsi, 
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Les valeurs de la constante de raideur totale d'une membrane en or de longueur l = 425 µm 

ont été calculées en fonction de l'épaisseur de la membrane pour des contraintes résiduelles de 
0, 30 et 60 MPa et des forces appliquées sur ses extrémités. Les valeurs obtenues, normalisées 
par rapport à la largeur (w = 1 µm), sont représentées sur les courbes de la figure 1.6. 
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Figure 1.6 : Constante de raideur totale d'une membrane en or de longueur l = 425 µm calculée 

en fonction de son épaisseur pour différentes valeurs de la contrainte résiduelle et des forces 
appliquées sur ses extrémités (normalisée par rapport à la largeur de la membrane). 

Sur cette figure, nous pouvons remarquer que pour les faibles épaisseurs de membrane 
(t < 1.5 µm) la constante de raideur est dominée par la composante de contrainte résiduelle 
lorsque cette dernière est supérieure à 10 – 20 MPa. Ce phénomène est mis en évidence par la 
linéarité des courbes qui traduit la prédominance du terme en (t/l) sur le terme en (t/l)3 dans 
l'équation (1.14) pour les faibles épaisseurs de membrane. 

Pour s'affranchir de l'influence de la contrainte résiduelle, il faudra donc veiller à ne pas 
choisir une épaisseur de membrane trop faible lors de la conception du commutateur. 
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I.2.2.2 – Constante de raideur d’une poutre cantilever 

Comme la poutre cantilever n'est fixée qu'à une seule de ses extrémités, toute contrainte 
résiduelle dans le film est libérée. Par conséquent, sa constante de raideur ne contient pas de 
composante due à la contrainte résiduelle, contrairement à la membrane d’un pont. 

 
Lorsque la force est appliquée uniformément sur toute la longueur de la poutre, la 

constante de raideur est définie par [1] : 
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Lorsque la force s'applique sur une longueur (l-x) à l'extrémité de la poutre, la constante de 
raideur est donnée par : 
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Pour un même rapport t/l, la constante de raideur d'une poutre cantilever est beaucoup plus 
faible que celle de la membrane d'un pont. En effet, en comparant les équations (1.4) et (1.15) 
correspondant au cas où la force est appliquée uniformément sur toute la longueur de la 
membrane, on constate que la constante de raideur d'un cantilever est 48 fois plus faible que 
celle d'une membrane encastrée-encastrée. Par conséquent, les cantilevers seront plus sensibles 
au phénomène de collage qui est l'une des causes principales limitant la durée de vie des 
commutateurs MEMS RF (cf. paragraphe I.4.5.). 

I.2.3 – Gradient de contrainte dans la membrane d'un commutateur 

Lorsqu'un matériau est déposé en film mince pour former la membrane d'un commutateur, 
les conditions de dépôt évoluent entre la première et la dernière couche constituant ce film. 
Ainsi, les couches inférieure et supérieure d'une membrane uniforme présentent des contraintes 
résiduelles différentes qui se traduisent par la présence d'un gradient de contrainte à l'intérieur 
de la membrane. Le gradient de contrainte peut aussi être dû à l'utilisation de plusieurs 
matériaux dans la membrane, chacun ayant des contraintes résiduelles différentes (SiN/Au, par 
exemple). 

En présence d'un gradient de contrainte, les forces internes qui s'appliquent sur le bas et le 
haut de la membrane sont différentes. Il résulte de ce phénomène une courbure positive ou 
négative de la membrane qui est d'autant plus marquée sur les structures fixées par une seule de 
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leurs extrémités, comme les cantilevers. Bien que dans certains cas le gradient de contrainte 
soit utilisé pour la réalisation de structure mécanique précontrainte, comme dans l’exemple du 
commutateur de la figure 1.7, il doit généralement être réduit au maximum pour garantir la 
planéité de la membrane. 

 

 
 

Figure 1.7 : Courbure de la membrane d’un commutateur due au gradient de contrainte [3, 4]. 

I.3 – Actionnement des commutateurs MEMS RF 

Le déplacement de la partie mobile d’un commutateur MEMS RF peut se faire dans le 
plan vertical ou horizontal (cas des membranes). La force nécessaire à ce mouvement 
mécanique peut être obtenue au moyen d'un actionnement électrostatique, électrothermique, 
électromagnétique, piézo-électrique, ou encore en utilisant le phénomène de magnétostriction. 
Le type d’actionnement détermine la taille, la force de contact, la vitesse de commutation mais 
aussi la consommation du commutateur. Les paragraphes suivants passent en revue les 
différents types d’actionnement et donnent, pour chacun d’eux, des ordres de grandeurs des 
performances mécaniques et électriques pouvant être atteintes. 

I.3.1 – Actionnement piézo-électrique 

L’effet piézo-électrique a été découvert par Pierre Curie (1859-1906) au début des années 
1880. La piézo-électricité est une propriété de certaines classes de matériaux cristallins comme 
les cristaux naturels de quartz et de matériaux céramiques fabriqués comme le Titanate de 
Barium et le Titanate Zirconate de Plomb (PZT). Quand l’un de ces matériaux est soumis à une 
pression mécanique, la structure cristalline produit une tension proportionnelle à la pression. 
Inversement, lorsqu’un de ces matériaux est traversé par un champ électrique, sa structure 
change de forme produisant des changements dimensionnels dans celui-ci. L’actionnement 
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piézo-électrique est basé sur cette propriété électromécanique des films piézo-électriques qui 
ont la particularité de pouvoir se contracter ou s’allonger sous l’effet d’un champ électrique. 

 
Du fait que la quasi-totalité de l’énergie électrique est directement transformée en énergie 

mécanique, l’actionnement piézo-électrique a un rendement élevé. Comparé à l’actionnement 
électrostatique, présenté par la suite, l’actionnement piézo-électrique est linéaire et la densité 
d’énergie disponible est plus élevée d’au moins un ordre de grandeur, ce qui se traduit par des 
temps de commutation plus rapides pour des tensions moins élevées. Il est également possible 
d’obtenir des forces de contact importantes lorsque le commutateur est actionné. Dans le cas 
des commutateurs à contact métal-métal, nécessitant des forces de contact élevées pour garantir 
de bonnes performances électriques, la force d’actionnement peut être augmentée en appliquant 
des tensions plus élevées à travers le matériau piézo-électrique.  

 
Généralement, l’actionnement piézo-électrique est associé à des structures de type 

cantilever. La membrane est alors constituée de plusieurs couches, avec un film piézo-
électrique mis en sandwich entre deux films métalliques qui jouent le rôle d’électrodes, ce type 
de structure est illustré sur la figure 1.8. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Couche piézo-électrique

F

Figure 1.8 : Structure classique d’un commutateur piézo-électrique. 

En inversant la polarité de la tension appliquée à la couche piézo-électrique, celle-ci se 
rétracte, contraignant la membrane à revenir dans sa position initiale. L’effet de cette propriété 
s’apparente à une augmentation de la constante de raideur de la membrane, et permet ainsi de 
réduire le temps de commutation vers l’état haut et les problèmes d’adhésion souvent 
rencontrés dans les microsystèmes. 

 
Le commutateur piézo-électrique réalisé dans [5, 6] utilise une configuration série et une 

poutre cantilever actionnée par une couche de PZT (PbZr0.52Ti0.48O3) de 0.3 µm d’épaisseur. Ce 
film piézo-électrique est polarisé par deux électrodes de commande à doigts interdigités 
placées sur le dessus de la membrane et fonctionne en mode transverse (cf. Figure 1.9). 
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Lorsqu’une différence de potentiel est appliquée, le film piézo-électrique occasionne la flexion 
de la membrane vers la ligne de transmission jusqu’au contact. Pour des tensions 
d’actionnement de 20 V, les temps de commutation vers les états ON et OFF sont de 2 µs. 
Lorsque la tension d’actionnement passe à 50 V, la commutation vers l’état ON s’effectue en 
1 µs. L’augmentation de la tension d’actionnement n’a pas d’effet sur le temps de commutation 
à l’état OFF qui dépend davantage de la raideur de la membrane. 

 
 
 
 
 
 
 
 

Couche piézo-électrique

Figure 1.9 : Structure du commutateur piézo-électrique présenté dans [5, 6]. 

L’étude menée dans [7] compare l’actionnement piézo-électrique à l’actionnement 
électrostatique et montre que pour des structures cantilever, quasiment identiques, les tensions 
de commutation peuvent être réduites de près d’un ordre de grandeur en utilisant 
l’actionnement piézo-électrique avec des matériaux à coefficients piézo-électriques élevés, 
comme le PZT. Cependant, l’inconvénient des commutateurs piézo-électriques est la 
complexité technologique élevée rencontrée durant leur fabrication, en particulier lorsque le 
PZT est utilisé. En effet, ce matériau impose des recuits à températures élevées. Des barrières 
de diffusion sont donc nécessaires pour empêcher l’inter-diffusion du plomb avec les autres 
matériaux. De plus, les matériaux piézo-électriques ne sont pas systématiquement supportés 
dans les procédés de fabrication offerts par les fonderies MEMS commerciales. A cause de ces 
températures trop élevées, l’intégration de commutateurs piézo-électriques autour de circuits 
MMIC pour la fabrication de “Systems On Chip” (SoC) ne peut être envisagée qu’avec la mise 
en œuvre d’une technique de report de puce (Flip Chip) : les composants RF et les membranes 
seront réalisés sur deux substrats différents, qui seront ensuite assemblés [8, 9]. Cette technique 
se traduit évidemment par une complexité et un coût de fabrication accrus. 

I.3.2 – Actionnement électromagnétique  

Lorsqu’un objet ferromagnétique est amené dans un champ magnétique, il subit une force 
magnétique. Ce champ peut être généré par un aimant permanent (champ magnétique) ou par 
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le passage d’un courant à travers une bobine (champ électromagnétique). C’est ce phénomène 
qui est utilisé dans l’actionnement électromagnétique. 

 
Comme l’actionnement piézo-électrique, l’actionnement électromagnétique est utilisé 

principalement avec des structures de type cantilever. La membrane est alors un composite à 
deux niveaux constitué d’un matériau ferromagnétique (NiFe, par exemple) déposé sur un 
matériau fortement conducteur, comme l’or, pour assurer un contact électrique de bonne 
qualité. La bobine d’actionnement est constituée d’enroulements posés à plat à la surface du 
substrat, sous la ligne de transmission et la membrane. La figure 1.10a illustre ce type de 
structure. La force électromagnétique générée par le passage d’un courant dans la bobine, attire 
la membrane vers le bas jusqu’au contact avec la ligne de transmission. Dès que le courant est 
annulé, la force de rappel de la membrane l’oblige à retourner dans sa position haute. La force 
produite par un actionneur magnétique dépend du flux magnétique, c’est à dire, du nombre de 
tours sur la bobine et de la quantité de courant. Un des inconvénients de cette structure est 
qu’elle nécessite un courant permanent assez important pour maintenir la membrane dans sa 
position basse et assurer une force de contact suffisante. 

 
La figure 1.10b montre la réalisation d’un commutateur électromagnétique [10]. Le champ 

électromagnétique d’actionnement est fourni par trois bobines planaires, ce qui permet de 
réduire le courant dans chacune d’elles sans dégrader la force électromagnétique. Les 
cantilevers ont une épaisseur de 10 µm, une largeur de 200 µm et deux longueurs ont été 
retenues. Pour une longueur de 500 µm, le cantilever présente un gap de 5 µm à son extrémité. 
Pour une longueur de 1000 µm, le gap est de 4 µm. La déflexion de 4 µm (correspondant à une 
force de 20 µN) est obtenue avec un courant de 24 mA (19 mW) et celle de 5 µm 
(correspondant à une force de 200 µN) résulte d’un courant de 80 mA (320 mW). Les temps de 
commutation pour la membrane de 500 µm sont inférieurs à 15 µs. 

 

    

H 
Couche ferromagnétique 
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Figure 1.10 : Principe (a) et microphotographie (b) d’un commutateur à actionnement 
électromagnétique [10]. 

 37 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

Une structure plus élaborée, conçue par la société Microlab, est proposée dans [11] et [12]. 
Le fonctionnement du commutateur repose sur l’aimantation préférentielle de la membrane 
ferromagnétique pour atteindre deux états stables. 

Quand la longueur d’un cantilever ferromagnétique est beaucoup plus grande que son 
épaisseur et sa largeur, la direction suivant l’axe de sa longueur devient la direction privilégiée 
pour l’aimantation. Quand un tel cantilever est placé dans un champ magnétique permanent 
uniforme, H0, un couple de torsion est exercé sur la membrane. Le couple peut être soit dans le 
sens des aiguilles d’une montre, soit dans le sens inverse, en fonction de l’angle entre la 
membrane et le champ. Quand l’angle, α, entre l’axe de la membrane, ξ, et le champ externe 
est plus petit que 90°, le couple s’exerce dans le sens inverse des aiguilles d’une montre, et 
quand α est plus grand que 90°, le couple s’exerce dans le sens des aiguilles d’une montre 
(cf. Figure 1.11). L’aimantation de la membrane (par H0) étant bi-directionnelle (de gauche à 
droite quand α < 90°, et de droite à gauche quand α < 90°), le couple est lui aussi 
bi-directionnel. A cause du couple, la membrane a tendance à s’aligner avec le champ 
magnétique externe. Cependant, quand une force mécanique (tel que le couple élastique de la 
membrane ou un arrêt physique) empêche le réalignement total avec H0, la membrane se 
verrouille sur l’une des deux positions stables disponibles. Une structure bistable est ainsi 
obtenue. 

Si l’aimantation bi-directionnelle le long de l’axe de la membrane (produit par H0) peut 
être momentanément inversée en appliquant un second champ magnétique pour surmonter 
l’influence de H0, alors il est possible de basculer la membrane entre les deux positions stables. 
Ceci est réalisé en plaçant une bobine planaire sous le cantilever qui produit, lorsqu’elle est 
traversée par une courte impulsion de courant, le champ magnétique temporaire nécessaire à la 
commutation. En fonction du sens du courant, les lignes du champ magnétique se rebouclent 
autour de la bobine dans un sens ou dans l’autre. C’est principalement la composante en ξ de 
ce champ (le long de la membrane), qui peut être positive ou négative, qui est utilisée pour 
réorienter l’aimantation de la membrane. Après la commutation, le champ magnétique 
permanent maintient la membrane dans son état jusqu’à ce qu’une impulsion de courant, de 
sens inverse à la précédente, la fasse commuter à nouveau. 

 
 
 
 
 
 
 
 

z 
H 0 

x

ξ 

α 

Φ = 90° - α ∆z

Figure 1.11 : Orientation du champ magnétique permanent et de la membrane dans un 
système bistable. 
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Le commutateur réalisé (cf. Figure 1.12b) est un cantilever maintenu par une barre de 
torsion. Les longueur, largeur et épaisseur de la membrane sont respectivement de 1000 µm, 
500 µm et 30 µm. La barre de torsion a une longueur de 280 µm, une largeur de 40 µm et une 
épaisseur de 4 µm. L’amplitude du champ magnétique permanent est de 370 Oe. Les temps de 
commutation pour passer à l’état ON et à l’état OFF sont respectivement de 400 µs et 100 µs. 
Ces opérations nécessitent des impulsions de courant de 80 à 120 mA sous ± 5 à 7.5 V pendant 
200 à 300 µs. Ainsi, par rapport aux commutateurs électromagnétiques classiques, cette 
structure permet de fortement réduire la consommation de puissance. C’est d’ailleurs le seul 
type d’actionnement qui ne nécessite aucune tension et aucun courant de polarisation une fois 
le commutateur actionné. 

 

 
 (a) (b) 

Figure 1.12 : Principe (a) et microphotograhie (b) du commutateur électromagnétique 
bistable réalisé par Microlab [11, 12]. 

L’actionnement électromagnétique permet de produire des forces pouvant atteindre 
quelques centaines de µN et autorise des déflexions de membrane importantes, de plusieurs 
dizaines de µm. Un autre avantage réside dans la possibilité de pouvoir générer aussi bien des 
forces d’attraction que des forces de répulsion. Les inconvénients majeurs de ce type 
d’actionneur, sont leur consommation et la taille imposante des bobines planaires. Par ailleurs, 
même si des efforts sont à présent réalisés en vue de la miniaturisation des actionneurs, le 
dépôt et la gravure des matériaux magnétiques constituent encore un défi. 

I.3.3 – Actionnement par magnétostriction 

Il existe deux effets magnétostrictifs, l’un appelé effet magnétostrictif spontané et l’autre, 
qui nous intéresse plus particulièrement, appelé effet magnétostrictif de Joule. Le premier se 

 39 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

caractérise par une variation permanente en volume du matériau par rapport à celui qu’il 
occuperait s’il n'était pas magnétique. L’effet magnétostrictif de Joule, découvert en 1842 par 
James Prescott Joule (1818-1889), consiste en une déformation à volume constant du matériau 
lorsqu’il est soumis à un champ magnétique extérieur. 

Pour comprendre le phénomène de magnétostriction, il faut s’intéresser aux particularités 
du nuage électronique, de forme non sphérique, des atomes des matériaux magnétostrictifs. 

Le réseau cristallin de ces matériaux impose des directions préférentielles pour 
l'aimantation. Néanmoins si un champ magnétique est appliqué au matériau, ses moments 
magnétiques auront tendance à s’aligner dans la direction de ce champ pour minimiser l'énergie 
interne. Lorsque le champ magnétique externe fait tourner les moments magnétiques, le nuage 
électronique tourne également et modifie l'équilibre cristallin en attirant ou en repoussant les 
ions voisins. De ce fait, on observe une modification des dimensions du réseau cristallin de 
l'échantillon, d’où la déformation de ses dimensions géométriques. 

Comme le montre la figure 1.13, en fonction du matériau, le nuage électronique s’oriente 
dans la direction du champ magnétique externe ou perpendiculairement à celle-ci. Ces 
phénomènes sont, respectivement, appelés magnétostriction positive et négative. 

 
 

-

+ H ≠ 0

-

+ H ≠ 0
 

 
Figure 1.13 : Magnétostriction positive et négative. Représentation de la déformation du 

nuage électronique de l'atome sous l'effet d'un champ magnétique H. 

Les principaux matériaux magnétostrictifs peuvent être séparés en deux groupes : les 
métaux (fer, cobalt, nickel principalement), les alliages métalliques et les ferrites d'un côté et 
les composés de terres rares de l'autre. Les terres rares possèdent des coefficients de 
magnétostriction extrêmement importants mais à des températures cryogéniques. Pour parer 
aux problèmes d’utilisation des terres rares, liés aux très basses températures, ces composés 
sont alliés à du fer. Ainsi les composés TbFe2 (Terbium-Fer) et SmFe2 (Samarium-Fer) 

fournissent les magnétostrictions les plus élevées, respectivement positive et négative, à 
température ambiante. Pour ces alliages, le terme "magnétostriction géante" est utilisé. Leurs 
propriétés magnétostrictives sont cependant sensibles à la température. En effet, leur 
magnétostriction décroît de façon monotone avec l'augmentation de la température. 
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Les métaux et alliages magnétostrictifs sont naturellement cristallins. Cependant, il est 
possible de les fabriquer sous forme amorphe par dépôts de couches minces. Ces couches 
magnétostrictives amorphes possèdent l'avantage de présenter une déformation importante sous 
faible champ. De plus, du fait de leur faisabilité en couche mince, elles conviennent 
parfaitement aux applications micro-systèmes, pour lesquels, l'obtention de déformations 
significatives sous très faible champ est un aspect déterminant. 

 
Un matériau généralement utilisé dans la conception des MEMS est le TbDyFe (qui est un 

alliage de terbium-dysprosium-fer, commercialement appelé Terfenol-D) présentant, à 
température ambiante et sous un champ magnétique de 0.1 à 1 Tesla, une magnétostriction 
géante. Ce matériau peut-être déposé par pulvérisation sur le dessus d’une membrane pour 
obtenir un commutateur magnétostrictif [13]. Comme dans le cas de l’actionnement 
électromagnétique, le champ peut être généré par une bobine placée sous la membrane. Ce 
matériau présente un effet magnétostrictif positif, par conséquent, le film sera étiré dans la 
direction du champ magnétique appliqué. Et comme le volume des particules magnétostrictives 
reste constant, une contraction de la largeur de la couche magnétostrictive s’accompagnera 
d’une extension longitudinale. Sous cet effet, la membrane sera contrainte de se courber dans le 
sens de l’extension, comme illustré sur la figure 1.14. La courbure associée à la contraction 
transverse peut-être négligée. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Extension

H0

F

Matériau
magnétostrictif

Figure 1.14 : Principe de fonctionnement d’un actionneur magnétostrictif. 

Les résultats obtenus sur une structure cantilever, dont la membrane de 20 mm de long est 
constituée d’une couche de silicium de 50 µm d’épaisseur recouverte d’une couche de TbDyFe 
de 10 µm (déposée par pulvérisation),  présentent une déflexion de plus de 200 µm pour un 
champ externe de 30 mT [14]. 

 
Les inconvénients de ce type d’actionnement sont la taille des bobines et les intensités de 

courant nécessaires pour générer le champ magnétique, mais aussi le fait que les matériaux 
magnétostrictifs ne sont pas couramment utilisés dans les procédés de fabrication industriels. 
Par conséquent, l’actionnement magnétostrictif regroupe à la fois les inconvénients des 
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actionnements électromagnétique et piézo-électrique. Il est donc actuellement très peu utilisé 
dans les commutateurs MEMS RF. 

I.3.4 – Actionnement électrothermique 

L’actionnement électrothermique repose sur le phénomène de dilatation thermique que 
présentent les matériaux lorsqu’ils sont chauffés. En effet, un matériau de volume V, sous une 
variation de température ∆T, verra son volume augmenter d’une quantité αV∆T, où α est le 
coefficient de dilatation thermique. L’actionnement électrothermique met a profit le 
changement de volume d’un matériau pour générer un déplacement. Les actionneurs 
thermiques peuvent être classés en deux catégories. Nous trouvons dans une première catégorie 
les dispositifs utilisant deux matériaux à coefficients de dilatation différents, chauffés à une 
certaine température. Dans une deuxième catégorie, nous trouvons les dispositifs utilisant un 
gradient de température dans une structure asymétrique fabriquée à partir d’un seul matériau. 

Dans le cas des microsystèmes, les structures de faibles volumes permettent des variations 
de température rapides, qui sont typiquement obtenues par le passage d’un courant à travers un 
matériau résistif (effet Joule). 

Deux types de déplacement sont utilisés dans les commutateurs électrothermiques : il 
s’agit des déplacements hors plan et dans le plan. 

 

 Déplacement dans le plan. 

Ce type de déplacement est adapté aux commutateurs en configuration série 
(cf. paragraphe I.5.2.1). La solution la plus couramment utilisée pour la conception d’un 
actionneur électrothermique à déplacement dans le plan est détaillée dans [15, 16]. Le contact 
qui permet de relier les deux tronçons de la ligne de transmission est placé à l’extrémité d’un 
bras métallique qui se déplace dans un plan parallèle au substrat. En réalité, comme le montre 
la figure 1.15a, ce bras est composé de deux bras mis en parallèle, un “chaud” et un “froid”, 
ayant chacun une extrémité reliée à un plot d’alimentation. Ayant une section plus petite que 
celle du bras “froid”, le bras “chaud” présente une résistivité plus élevée. Lorsqu’un courant 
électrique traverse le micro-actionneur en passant par les résistances de bras connectées en 
séries, le bras “chaud” atteint une température supérieure à celle du bras “froid”. Ce gradient de 
température a pour conséquence une dilatation plus importante du bras “chaud” qui se traduit 
par un mouvement latéral de l’actionneur jusqu’à ce que le contact soit posé sur la ligne de 
transmission. 
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Une autre solution permettant d’obtenir un déplacement latéral du contact, mise en œuvre 
dans [17, 18], est représentée sur la figure 1.15b. Elle consiste à déformer par dilatation 
thermique une membrane en forme de V lorsque celle-ci est traversée par un courant 
électrique. Cette structure génère un déplacement rectiligne du contact et permet d’obtenir des 
forces de l’ordre du mN. 
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Figure 1.15 : Principes de fonctionnement des actionneurs électrothermiques à 
déplacement dans le plan. 

 Déplacement hors plan 

La plupart des actionneurs électrothermiques génèrent des déplacements verticaux. La 
structure MEMS la plus classique pour réaliser ces déplacements hors plan est la membrane 
multi-couches réalisée à partir de matériaux à coefficients de dilatation thermique différents. 
Lorsque ces matériaux sont chauffés par des résistances chauffantes insérées dans la structure 
de la membrane, la différence entre les coefficients de dilatation provoque un déplacement 
vertical de la membrane proportionnel à l’énergie thermique appliquée. 

 
La figure 1.16 donne l’exemple d’un cantilever bilame, dont chacune des couches 

chauffées va subir une augmentation de longueur respective ∆L1 et ∆L2 avec ∆L1 > ∆L2. 
Cependant, la relation de continuité à l’interface des couches transforme ces allongements en 
gradient de contrainte qui finalement se traduit par la courbure de la membrane. 
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Figure 1.16 : Principe de fonctionnement d’un actionneur électrothermique de type bilame. 

L’actionnement électrothermique peut également être utilisé sur des structures de type 
pont. Dans ce cas, les résistances chauffantes sont placées à chaque extrémité de la membrane 
et provoquent une dilatation de la membrane lorsqu’elles sont traversées par un courant 
électrique. Cette dilatation contraint la membrane à s’affaisser sur la ligne de transmission pour 
fermer le contact. Un commutateur de ce type a été développé à l’IRCOM (Institut de 
Recherche en Communications Optiques et Microondes, Limoges), sur la base des travaux du 
CEA/LETI (Laboratoire d’Electronique de Technologie de l’Information, Grenoble) et de 
ST Microelectronics. Son principe de fonctionnement est illustré sur la figure 1.17 : deux plots 
d’aluminium (à fort coefficient de dilatation) placés sur la membrane sont échauffés pour créer 
le phénomène de dilatation [19]. 

 

 
Figure 1.17 : Principe de fonctionnement des commutateurs électrothermiques de type pont 

réalisés au CEA/LETI et à l’IRCOM. 

Une autre solution permettant de réaliser des déplacements de membrane hors plan est 
proposée par Feng [20, 21, 22]. Elle consiste à maintenir la membrane par des bras 
“thermiques” constitués d’un bras “chaud” et de deux bras “froids”. Comme dans le cas des 
actionneurs à déplacement dans le plan décrits précédemment, l’actionneur thermique présenté 
ici repose sur la différence de dilatation de ces deux types de bras, mais cette fois pour créer un 
déplacement vertical. Le principe de fonctionnement de ces actionneurs thermiques est illustré 
sur la figure 1.18a. Du côté de la membrane, les bras sont tous reliés, alors que de l’autre côté 
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ils sont ancrés séparément sur le substrat. Les ancrages servent également d’électrodes de 
polarisation ; ceux des bras “froids” sont reliés à la masse, alors que celui du bras “chaud” est 
connecté à une source de tension. Ainsi, le courant qui circule dans le bras “chaud” se divise en 
deux pour retourner à la masse à travers les bras “froids”. L’intensité du courant étant plus 
élevée dans le bras “chaud”, les distributions de température sont différentes dans les deux 
groupes de bras. Il s’ensuit une dilatation thermique plus importante du bras “chaud” qui 
entraîne un déplacement vertical de la membrane, contrôlé par la tension de polarisation. Un 
déplacement de la membrane de 1.6 µm est obtenu pour une tension de 2.5 V avec la structure 
présentée sur la figure 1.18b. 
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Figure 1.18 : Principe du bras “thermique” (a) et microphotographie d’une membranes à 
actionnement électrothermique vertical (b) [20]. 

L’actionnement électrothermique permet de générer des forces importantes, de l’ordre du 
milli-Newton, ce qui rend son utilisation intéressante dans le cas de grands déplacements ou 
pour assurer des forces de contact élevées. De plus, ces performances peuvent être obtenues 
avec de très faibles tensions (< 5 V). En contrepartie, les courants mis en jeu sont assez 
importants (de 5 à 100 mA), et contrairement à l’actionnement électromagnétique bistable, 
l’alimentation est obligatoirement maintenue tant que le commutateur est actionné. Ceci fait de 
l’actionnement électrothermique le moins économique en terme de puissance consommée, qui 
peut atteindre dans certains cas plusieurs centaines de milli-watts. Un autre inconvénient 
majeur des commutateurs à actionnement électrothermique concerne les temps de commutation 
qui dépendent de la vitesse de chauffage des structures. Il est très difficile d’obtenir des temps 
de commutation inférieurs à 300 µs, et de ce fait, ce type d’actionnement se place au dernier 
rang sur l’échelle des vitesses de commutation. 

Toutefois, il est important de noter que la fabrication des commutateurs à actionnement 
électrothermique est parfaitement compatible avec les procédés technologiques industriels 
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actuels, et permet d’envisager la conception de SoC. L’intégration de ces commutateurs avec 
des circuits MMIC devrait aboutir à une amélioration des performances RF des systèmes de 
communications mobiles. Cependant, leur consommation élevée et leurs faibles vitesses de 
commutation limitent fortement leur utilisation dans les systèmes mobiles à hauts débits qui 
nécessitent une grande autonomie et des commutations rapides. 

I.3.5 – Actionnement électrostatique 

Le fonctionnement des actionneurs électrostatiques est basé sur la force d’attraction entre 
deux charges de signes contraires. Ainsi, lorsqu’une différence de potentiel est appliquée entre 
deux électrodes conductrices (l’une fixe, l’autre mobile), une force électrostatique est générée 
entre ces deux électrodes, qui sont alors attirées l’une vers l’autre. Ce mode d’actionnement est 
très intéressant car il allie une simplicité de mise en œuvre et une très faible consommation de 
puissance. En effet, comme l’actionneur électrostatique s’apparente à un condensateur à 
plaques parallèles, un très faible courant (de l’ordre du µA) apparaît lors de la charge et de la 
décharge de sa capacité. Par contre, lorsqu’il est immobile, l’actionneur électrostatique 
n’absorbe pas d’énergie. Ainsi, théoriquement, seul le mouvement de la structure occasionne 
une consommation de puissance. 

 
Les forces électrostatiques mises en jeu dans ce mode d’actionnement sont fortement liées 

aux dimensions géométriques de la structure et atteignent typiquement 50 à 1000 µN.  
 
Par ailleurs, l’établissement d’un champ électrostatique est un phénomène relativement 

rapide qui permet d’obtenir des temps d’actionnement de quelques microsecondes, variants 
également en fonction de la géométrie de la structure. Le commutateur électrostatique le plus 
rapide a été développé au Massachusetts Institute of Technology (MIT) Lincoln Laboratories 
[23]. Il utilise une membrane cantilever très compacte (55 µm de long et 45 µm de large, 
cf. Figure 1.43b) qui lui permet de commuter en moins d’une microseconde pour une tension 
d’actionnement comprise entre 60 et 80 V. Du fait qu’ils ont à déplacer des surfaces 
d’électrode relativement plus grandes, les commutateurs à faible tension sont généralement 
plus lents. Des temps de commutations supérieurs à une centaine de microsecondes peuvent 
être observés sur certaines structures. 

 Déplacement dans le plan 

Des déplacements horizontaux peuvent être obtenus avec les actionneurs électrostatiques. 
Un cantilever à déplacement dans le plan a été développé à l’Institut d’Electronique 
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Fondamentale de l’Université de Paris XI [24]. La structure de ce commutateur est réalisée en 
or (2 µm) sur un substrat de silicium micro-usiné. La membrane a une largeur de 1.1 µm et une 
longueur de 60 µm. Deux électrodes de commande sont placées de chaque côté de la 
membrane et permettent des déplacements dans deux directions. Le commutateur SPDT (une 
entrée et deux sorties) réalisé est montré sur la figure 1.19. 

 

 
Figure 1.19 : Commutateur électrostatique à déplacement dans le plan [24]. 

L’actionneur à peignes interdigités (ou combdrive), schématisé sur la figure 1.20, est un 
autre exemple d’actionneur à plaques parallèles avec déplacement latéral. Cet actionneur est 
constitué de deux électrodes interdigitées, l’une encastrée et l’autre mobile. 

 
 

 
Figure 1.20 : Principe de l’actionneur électrostatique à peignes interdigités. 

La force générée par l’actionneur à peignes interdigités est donnée par [25] : 

 2 
2

V
d
tNFx

ε
=  (1.17) 

où t est la profondeur des doigts, d la largeur de l’entrefer, N le nombre d’entrefers et V la 
tension d’actionnement. 
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D’après l’équation (1.17), la position de l’électrode mobile n’intervient pas dans le calcul 
de la force d’un actionneur à peignes interdigités, qui reste donc constante à mesure que 
l’électrode mobile se déplace. Cette force peut être augmentée soit en réduisant la largeur des 
entrefers, soit en augmentant la profondeur des structures, le nombre de doigts ou la tension 
d’actionnement. Dans la pratique, la largeur et la profondeur des entrefers sont limitées par la 
technologie, notamment lorsque le micro-usinage en surface est utilisé pour la fabrication. Des 
forces importantes nécessitent donc des actionneurs de grandes tailles (nombre de doigts 
important) ou des tensions élevées. 

 Déplacement hors plan 

L’actionnement électrostatique est particulièrement bien adapté aux commutateurs MEMS 
RF à structure cantilever ou pont car il permet de réaliser facilement le déplacement vertical de 
ces structures : les électrodes mobile et fixe sont placées, respectivement, sur la membrane et 
sur le substrat. La force électrostatique générée par une différence de potentiel entre ces deux 
électrodes fera fléchir la membrane vers la ligne de transmission. Dès que la tension 
d’actionnement passe sous un certain seuil, la force électrostatique devient inférieure à la force 
de rappel de la membrane, qui retourne alors dans sa position initiale. La figure 1.21 montre le 
principe de l’actionnement électrostatique d’un cantilever et donne en exemple le commutateur 
réalisé par Motorola qui atteint des temps de commutations de 2 à 4 µs pour des tensions de 
50 à 60 V. 

 
 

FFF
                        

(a)  (b) 

Figure 1.21 : Principe de l’actionnement électrostatique des commutateurs de type 
cantilever (a) et microphotographie du commutateur réalisé par Motorola (b). 
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Les commutateurs en configuration parallèle (cf. paragraphe I.5.2.2) utilisent généralement 
une ligne de transmission coplanaire et une membrane métallique reliée à la masse de chaque 
côté de la ligne RF. La membrane et la ligne RF peuvent, dans ce cas, être utilisées directement 
comme électrodes, ce qui permet de simplifier à l’extrême l’actionneur. La figure 1.22 illustre 
cette structure d’actionnement et donne en exemple le commutateur réalisé par Bosch 
(Allemagne). 
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Figure 1.22 : Principe de l’actionnement électrostatique d’un commutateur parallèle (a) et 
microphotographie du commutateur réalisé par Bosch (b). 

L’actionnement électrostatique est à l’heure actuelle le mode d’actionnement le plus 
répandu dans les applications à base de MEMS RF. Ses principaux atouts sont sa faible 
consommation, ses temps de commutation rapides et ses forces d’actionnement assez 
importantes. En outre, la taille des actionneurs électrostatiques peut être fortement réduite par 
rapport à celles des autres modes d’actionnement. 

La technologie mise en œuvre dans la fabrication d’un commutateur électrostatique est 
comparable à celle d’un commutateur électrothermique. Elle est donc, elle aussi, parfaitement 
compatible avec les procédés technologiques actuellement disponibles dans l’industrie, et 
permet l’intégration monolithique des commutateurs MEMS RF et des circuits MMIC pour la 
conception de SoC. 

Malheureusement, dans la plupart des cas, ce type d'actionnement requiert des tensions de 
l'ordre de 20 à 80 V qui ne sont pas disponibles dans les systèmes de communications mobiles. 
Il faut donc nécessairement avoir recourt aux convertisseurs CMOS pour générer ces tensions 
élevées à partir des tensions de contrôle de 3 à 5 V disponibles. Motorola intègre dans un 
boîtier unique son commutateur (cf. Figure 1.21b) et des puces réalisant la logique de contrôle 
et la pompe de charge capable de fournir des tensions de l’ordre de 60 V [26]. 
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I.3.6 – Actionnement électrothermique à verrouillage électrostatique 

Des conceptions récentes utilisent les avantages des actionnements électrothermique et 
électrostatique pour réduire les tensions de commande des commutateurs, tout en limitant les 
puissances consommées. Le principe, assez simple, consiste dans un premier temps à fermer le 
commutateur par un actionnement électrothermique, puis à appliquer une force électrostatique 
sur la membrane pour la verrouiller dans son état bas. L’actionnement électrothermique peut 
alors être relâché, la membrane reste dans son état bas tant que la force électrostatique est 
appliquée. Ainsi, la nécessité d’un courant de forte intensité est limitée au temps de 
commutation à l’état bas. Par ailleurs, dans les paragraphes précédents nous avons vu que 
l’actionnement thermique peut être réalisé à très faible tension et que l’actionnement 
électrostatique nécessite, quant à lui, une tension proportionnelle à la distance entre les 
électrodes. Or, comme cet actionnement intervient lorsque la membrane est abaissée, c'est-à-
dire à espacement réduit, la tension nécessaire pour maintenir la membrane est elle aussi 
fortement réduite. Ainsi, dans ce type de conception les deux méthodes d’actionnement sont 
complémentaires : l’actionnement électrothermique réduit le problème des tensions élevées lié 
à l’actionnement électrostatique, et le verrouillage électrostatique réduit le problème de forte 
consommation lié à l’actionnement électrothermique.  

 
Ce mode d’actionnement a été utilisé au CEA/LETI [27] sur un commutateur à membrane 

encastrée-encastrée en nitrure de silicium, de 400 µm de long, 50 µm de large et 1 µm 
d’épaisseur. Le gap entre la membrane et la ligne de transmission est de 3 µm. Le principe 
d’actionnement mis en œuvre est illustré sur la figure 1.23, qui montre également une 
microphotographie du commutateur à double actionnement réalisé par ST-Microelectronics. 
L’actionnement thermique de la membrane nécessite un courant de 20 mA pendant environ 
200 µs sous une tension de 2 à 4 V. La tension de verrouillage électrostatique est de 15 V.  

 

       
 (a) (b) 
Figure 1.23 : Commutateur à double actionnement développé par le CEA/LETI (a) et réalisé 

par ST-Microelectronics (b) [27]. 
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Ce type d’actionnement a également fait l’objet, récemment, d’une thèse au sein du 
Groupe Microsystèmes Silicium de l’IEMN [28]. La structure réalisée, montrée sur la 
figure 1.24, est un cantilever en forme de U, de 20 µm de large et 350 µm de long. Du fait, 
d’un gap initial très important, supérieur à 100 µm, le basculement thermique de la membrane 
nécessite un courant de l’ordre de 100 mA. Cette consommation d’énergie relativement élevée 
permet d’éviter des commutations intempestives et est imposée par l’application visée qui 
concerne l’équipement de missiles. La tension de verrouillage, quant à elle, reste supérieure à 
100 V. 

 
 

Figure 1.24 : Cantilever à double actionnement conçu à l’IEMN par François Conseil [28]. 

I.4 – Etude approfondie des commutateurs électrostatiques 

Nous avons vu dans les paragraphes précédents que l’actionnement électrostatique 
présente de nombreux avantages, qui font probablement de lui le mode d’actionnement le 
mieux adapté pour l’intégration des MEMS RF dans les systèmes de communications mobiles. 
Les paragraphes suivants sont consacrés à une étude plus approfondie des commutateurs de 
types cantilever et pont à actionnement électrostatique.  

I.4.1 – Force électrostatique sur la membrane d'un commutateur 

Lorsqu'une tension est appliquée entre la membrane et l'électrode de commande d'un 
commutateur, une force électrostatique est induite sur la membrane qui subit alors une 
déflexion vers l’électrode (cf. Figures 1.21a et  1.22a). Cette force électrostatique est 
équivalente à celle rencontrée sur les plaques d'un condensateur sous tension. Ainsi, une 
approximation de cette force peut être obtenue en considérant la membrane et l'électrode de 
commande comme un condensateur à plaques parallèles. Bien que ce modèle soit extrêmement 
simplifié, il permet la compréhension du principe de l'actionnement électrostatique. 
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En considérant une électrode de commande de largeur W, placée sous une membrane de 
largeur w, nous obtenons une capacité à plan parallèle définie par : 

 
g
A

g
Ww

C 00 εε
==  (1.18) 

où g est l’entrefer entre la membrane et l'électrode, A = Ww, la surface de la capacité et ε0 est la 
permittivité de l’air (ε0 = 8,85.10-12 F/m).. La force électrostatique appliquée sur la membrane 
est donnée par [1] : 
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où V est la tension appliquée entre l'électrode et la membrane. Nous pouvons remarquer dans 
cette équation que la force électrostatique est indépendante de la polarité de la tension. Bien 
que généralement la membrane soit connectée à la masse et l'électrode à la tension 
d'actionnement, on trouve également dans la littérature des commutateurs où la tension est 
appliquée sur la membrane. Dans ce cas, la masse de la ligne de transmission sert d'électrode 
[29]. 

 
D’après l’équation (1.19), trois stratégies sont envisageables pour augmenter cette force : 
 

• Augmenter la surface des électrodes car la force augmente proportionnellement à 
celle-ci, mais dans ce cas on augmente également la taille de l’actionneur. 

• Augmenter la tension d’actionnement car la force augmente proportionnellement 
au carré de cette tension. Cependant, des tensions trop élevées ne sont pas 
compatibles avec les technologies standards de la microélectronique et limitent la 
durée de vie des actionneurs (cf. paragraphe I.4.5).  

• Réduire la séparation entre les électrodes car la force est inversement 
proportionnelle au carré de l’entrefer. Avec cette solution, la taille de l’actionneur 
n’est quasiment pas affectée. Cependant, un espacement trop faible détériorera les 
performances électriques d’un commutateur MEMS RF dans son état de repos. 

 
La force électrostatique est supposée uniformément répartie sur la section de membrane 

au-dessus de l'électrode. Par conséquent, les expressions des constantes de raideur données 
dans le paragraphe I.2.2 peuvent être employées pour déterminer le déplacement au centre de la 
membrane correspondant à une force électrostatique donnée, et donc à une tension 
d'actionnement donnée. 
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I.4.2 – Tension d’effondrement (ou d’instabilité) 

De par sa raideur, la membrane subit une force de rappel (Fr = kx, k et x étant la constante 
de raideur et la déflexion de la membrane) qui s'oppose à son déplacement, lui-même causé par 
la force électrostatique. Dans la condition d'équilibre, ces deux forces sont égales et nous 
obtenons : 
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où g0 est la hauteur de la membrane pour une tension nulle. Nous pouvons alors facilement 
déterminer l'équation de la tension à appliquer pour obtenir un déplacement donné de la 
membrane. 
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La dérivée de cette équation en fonction de la hauteur de la membrane, g, s'annule pour 
g = (2/3)g0. Lorsque la membrane atteint cette hauteur, la force électrostatique devient 
supérieure à la force de rappel ce qui se traduit par une instabilité suivie d'un effondrement 
brutal de la membrane sur l'électrode. On a alors une forte variation du gap pour une très faible 
variation de la tension. La tension pour laquelle se produit ce phénomène est appelée tension 
d’effondrement, et est donnée par : 

 3
0

0

0

27
8

3
2

g
Ww
kg

VV nteffondreme ε
=⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=  (1.22) 

Notons que comme k varie linéairement avec w (cf. paragraphe I.2.2), la tension 
d’effondrement ne dépend pas de la largeur de la membrane. Par contre, elle est très sensible à 
la hauteur et à la contrainte résiduelle de la membrane. Les membranes contraintes 
(σ  ≥ 30 MPa) suspendues à des hauteurs élevées (g ≥ 3 µm) conduisent typiquement à des 
tensions d’effondrement très importantes, supérieures à 100 V. 

 
Comparées aux membranes encatrée-encastrée, les cantilevers, qui ont des constantes de 

raideur plus faibles pour un même rapport t/l (t et l étant l’épaisseur et la longueur de la 
membrane), présentent des tensions d’effondrement plus faibles. 

 
 

 53 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

I.4.3 – Tension de maintien à l'état bas 

Pour éviter les courts-circuits DC entre la membrane et l'électrode de commande lorsque le 
commutateur est actionné, l'électrode est recouverte d'une couche de diélectrique d'environ 
100–200 nm. En prenant en compte l'épaisseur du diélectrique, la capacité équivalente entre la 
membrane et l'électrode pour une hauteur g devient : 
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où td et εr sont l'épaisseur et la constante diélectrique relative de la couche diélectrique. La force 
électrostatique obtenue avec la couche diélectrique est calculée à partir de l'équation (1.19) et 
vaut : 
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où ε est un terme correctif qui prend en compte la réduction de capacité due à la rugosité de 
l'interface métal-diélectrique lorsque la membrane est posée sur l’électrode. 

 
Pour qu'un commutateur à l'état bas retrouve sa position initiale, il faut que la force 

électrostatique, Fe, qui s'applique sur la membrane devienne inférieure à sa propre force de 
rappel, Fr, qui peut être modélisée simplement par [1]: 

 ( ) ( ) ( )ggkggkggkF esr −≡−+−= 0
3

00  (1.25) 

où ks est la composante d'étirement qui ne s'applique que dans le cas d'une membrane 
encastrée-encastrée. ke est équivalente à une constante de raideur prenant en compte la 
composante d'étirement. Ce modèle n'est pas valable dans le cas où g = 0 qui correspond à un 
contact intime entre la membrane et la couche diélectrique. En effet, dans ce cas des 
mécanismes complexes, mettant en œuvre des forces d'adhésion et de répulsion, prennent 
naissance à la surface du contact. En négligeant ces phénomènes et en considérant que 
l'équation (1.25) est valable pour g = 0, nous pouvons résoudre l’équilibre des forces Fe et Fr :  
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A partir de cette équation nous pouvons déterminer la tension de maintien à l'état bas en 
dessous de laquelle la force de rappel devient supérieure à la force électrostatique et contraint 
la membrane à retourner dans sa position haute. 
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Une fois le commutateur basculé dans sa position basse, il est donc possible de réduire 
substantiellement la tension d'actionnement sans modifier son état. En limitant l'injection de 
charges dans la couche diélectrique, cette réduction de la tension d’actionnement permettra 
d’améliorer la fiabilité des commutateurs MEMS (cf. paragraphe I.4.5.1).  

I.4.4 – Phénomène d'hystérésis de l'actionnement électrostatique 

Nous venons de voir dans les paragraphes précédents qu'il fallait une tension 
d'actionnement supérieure à la tension d’effondrement pour basculer un commutateur de sa 
position de repos à sa position actionnée, et une tension d'actionnement inférieure à la tension 
de maintien pour le basculer de sa position basse à sa position haute. Comme ces tensions 
d’effondrement et de maintien sont différentes, elles se traduisent par un phénomène 
d’hystérésis dans le cycle d'actionnement du commutateur, représenté sur la figure 1.25. 
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Figure 1.25 : Phénomène d'hystérésis de l'actionnement électrostatique. 
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I.4.5 – Fiabilité des commutateurs à actionnement électrostatique 

Diverses causes de défaillance limitent la durée de vie des commutateurs MEMS RF. 
L'une des plus pénalisante est le collage dû aux forces d'adhésion microscopiques présentent à 
l'interface de deux matériaux, dont les plus importantes sont la force de capillarité qui se 
produit en présence d'humidité et les forces d'attraction inter-atomique [30, 31]. Par ailleurs, les 
commutateurs MEMS utilisant un contact métallique pour connecter deux lignes de signal 
souffrent principalement de la détérioration mécanique et/ou électrique de ces contacts au cours 
du temps, après des actionnements répétés. 

Dans ce paragraphe, nous nous intéressons exclusivement aux défaillances des 
commutateurs à actionnement électrostatique. La cause principale de défaillance de ces 
commutateurs, propre à leur mode d’actionnement, est le collage causé par le problème de 
charge de la couche diélectrique utilisée pour isoler l'électrode de commande. De plus, cette 
couche isolante est traversée par des courants de fuite lors de l'actionnement qui peuvent 
conduire au phénomène de claquage entraînant la destruction du commutateur. Deux autres 
causes de défaillance propres à l'actionnement électrostatique sont dues aux puissances RF 
présentes sur la ligne de transmission : il s'agit de l'auto-actionnement et du maintien de la 
membrane à l'état bas après actionnement. 

I.4.5.1 – Problème de charge de la couche diélectrique 

Les phénomènes physiques qui interviennent dans la charge de la couche diélectrique des 
commutateurs MEMS n'ont pas encore de réelles explications. Plusieurs scénarii sont évoqués, 
dans lesquels les charges peuvent migrer et se faire piéger à la surface ou dans le volume du 
diélectrique. 

Généralement, la couche diélectrique des commutateurs MEMS est assez fine (< 300 nm) 
et les tensions d'actionnement sont typiquement de l'ordre de 20–80 V, ce qui conduit à un 
champ électrique à travers le diélectrique de plusieurs MV/cm. Sous ces conditions de champ 
électrique élevé, la conduction n'est pas gouvernée pas la loi d'Ohm, mais par des effets de 
conduction non-linéaire dus à des injections de charges et à la conduction à travers des pièges, 
comme pour les conductions de type Schottky et Frenkel–Poole [32, 33, 37] : ces champs 
électriques peuvent être suffisants pour permettre aux charges de creuser des tunnels dans le 
diélectrique où elles finissent par se retrouver piégées. Du fait que le diélectrique ne contient 
pas de chemin de conduction relié à la masse, l'accumulation des charges dans le diélectrique 
est inévitable. Ainsi, tant que la tension d'actionnement est appliquée au commutateur, la 
charge du diélectrique ne cesse d'augmenter jusqu'à ce qu'elle soit finalement suffisante pour 
maintenir le commutateur dans son état bas, même si l’alimentation est arrêtée. Ce phénomène 
est favorisé par le fait que la tension de maintien est beaucoup plus faible que la tension 
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d’effondrement, comme nous l'avons vu dans les paragraphes précédents. La recombinaison 
des charges peut alors être très longue, de quelques secondes à plusieurs jours, et pendant cette 
période la membrane reste collée sur la ligne de transmission [32, 33]. Ce phénomène de 
collage dû à la charge du diélectrique est aujourd’hui la cause principale de limitation de la 
durée de vie des commutateurs électrostatiques [32–35]. 

 
Inversement, les charges accumulées dans le diélectrique créent une sorte de masque qui 

empêche le champ électrique de traverser le diélectrique. Ce “masque de tension”, constitué de 
charges, réduit la tension d'actionnement au niveau de la membrane et entraîne ainsi une 
réduction de la force électrostatique. Finalement, ce phénomène se traduit par une 
augmentation de la tension d’effondrement pour compenser cet effet de masquage, qui peut 
éventuellement engendrer un dysfonctionnement du commutateur [32, 34, 36]. 

 
La durée de vie des commutateurs électrostatiques étant principalement limitée par la 

charge de la couche diélectrique, nous pouvons nous attendre à ce qu'elle soit également liée à 
l'amplitude du champ électrique. Si la charge du diélectrique est due à une conduction de type 
Frenkel–Poole, elle suit une loi similaire à celle des émissions de Frenkel–Poole, définie par 
[32, 33] : 
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où J est la densité de courant due aux émissions de Frenkel–Poole, V est la tension appliquée, T 
est la température en Kelvin, ΦB est la hauteur de barrière, k est la constante de Boltzman et a 
est une constante composée de la charge de l'électron, de la permittivité dynamique de l'isolant 
et de l'épaisseur du film. 
 

Cette équation présente une relation exponentielle entre l'émission de courant et le champ 
électrique appliqué. On peut dès lors s'attendre à ce que la durée de vie des commutateurs 
électrostatiques soit également liée exponentiellement à la tension appliquée. C'est ce qu'a 
montré Goldsmith [32] sur les commutateurs MEMS de la société Raytheon utilisant comme 
diélectrique du nitrure de silicium (SiN) déposé par la technique PECVD (Plasma Enhanced 
Chemical Vapor Deposition). Les résultats de ses mesures montrent une amélioration 
significative de la durée de vie des commutateurs lorsque la tension d'actionnement diminue : 
celle-ci est multipliée par 10 à chaque fois que la tension est réduite de 5 à 7 V. Ainsi, en 
fonction de la tension appliquée (30 à 65 V), ces commutateurs atteignent des durées de vie 
correspondant à 104 et 108 cycles d'actionnement. D'après les conclusions de cette étude, pour 
obtenir des commutateurs capables de supporter plus d'un milliard de cycles, la tension 
d'actionnement doit être inférieure à 40 V. 
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I.4.5.2 – Claquage du diélectrique 

L'injection de charge dans le diélectrique entraîne un courant de fuite à travers cette 
couche isolante, qui est supposé suivre l'équation (1.28). A hauts niveaux, ce courant peut 
causer des dégradations et finalement le claquage du diélectrique [33]. Pour diminuer ce 
courant de fuite, proportionnel au champ électrique, la tension d’actionnement du commutateur 
doit être réduite. 

I.4.5.3 – Auto-actionnement du commutateur par le signal RF 

Pour comprendre ce phénomène, nous allons traiter le cas d'un commutateur capacitif en 
configuration parallèle pour lequel la ligne de transmission est ininterrompue sous la 
membrane (cf. paragraphe I.5.2.2). Dans ce type de configuration, la capacité du commutateur 
à l'état haut est suffisamment faible pour ne pas trop perturber la ligne de transmission. Ainsi, 
le coefficient de réflexion du commutateur est assez faible pour pouvoir négliger l'onde 
réfléchie lorsqu'un signal RF est transmis sur la ligne. Pour une onde incidente, Vi(t), 
d’amplitude V0 et de fréquence f, la tension RF sur la ligne de transmission, VRF(t), est définie 
par : 

 

 ( ) ( ) ( )ftVtVtV iRF π2cos0=≈  (1.29) 

 
Cette tension crée une force électrostatique sur la membrane définie par : 
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où Vdc-eq est la tension continue équivalente associée au signal RF sur la ligne. Comme sa 
fréquence de résonance mécanique est beaucoup plus faible que la variation de la composante 
de force en cos(4πft), la membrane est quasiment insensible à cette composante. Cependant, 
elle réagira à la composante continue, et par conséquent, nous pouvons considérer que : 
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Pour une ligne de transmission d’impédance caractéristique Z0, la puissance de l’onde 
incidente, P, est déterminée par : 
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Nous pouvons alors exprimer la tension continue équivalente en fonction de cette 
puissance : 

 PZV eqdc 02=−  (1.33) 

Pour des puissances RF suffisamment importantes, conduisant à Vdc-eq ≥ Veffondrement, le 
commutateur sera auto-actionné [1, 38]. Dans ce cas, la seule présence du signal RF sur la 
ligne suffira pour faire basculer le commutateur en position basse, même si la tension 
d'actionnement est nulle. La puissance d'auto-actionnement, calculée en fonction de Veffondrement 
(lorsque celle-ci est appliquée sur la ligne RF), est donnée par : 
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A titre d’exemple, un commutateur sur une ligne 50 Ω ayant une tension d’effondrement 
de 10 V sera auto-actionné si la puissance RF est supérieure à 2 W. Si cette tension passe à 
60 V, l'auto-actionnement se produira pour des puissances RF supérieures à 72 W. 

 
Une fois auto-actionné, le commutateur présente une capacité beaucoup plus importante et 

devient alors équivalent à un court-circuit à la masse, qui annule presque la tension RF. La 
force électrostatique devient très faible et le commutateur a tendance à retourner dans sa 
position d'origine. Cependant, une fois que la membrane a commencé à remonter, le gap d'air 
obtenu au-dessus de ligne RF diminue rapidement la capacité du commutateur, et la tension RF 
réapparaît entre la ligne RF et la membrane qui se retrouve de nouveau attiré vers le bas. 
Finalement, une hauteur d'équilibre sera atteinte (gap presque nul), pour laquelle on observe 
une égalité entre la force de rappel de la membrane et la force électrostatique liée à la tension 
RF. 

 
L'étude de la tenue en puissance des commutateurs de Raytheon [39] a montré ce 

phénomène d'auto-actionnement. La tension d’effondrement de ces commutateurs varie de 30 à 
50 V et conduit à une puissance d'auto-actionnement moyenne de 4 W avec un écart type de 
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500 mW. Les résultats de cette étude montrent également une relation presque linéaire entre la 
tension d’effondrement et la puissance RF appliquée sur la ligne. Cette relation n’est pas 
intuitive, on s'attend davantage à une relation quadratique entre la puissance et la tension, 
comme l'indique l'équation (1.34). 

I.4.5.4 – Verrouillage de la membrane par le signal RF 

Nous considérons ici encore un commutateur capacitif en configuration parallèle, mais 
cette fois, actionné par une tension continue. Lorsqu’un signal RF est transmis sur la ligne, la 
capacité, COFF, du commutateur à l'état bas réfléchit une partie de ce signal. Cette onde 
réfléchie réduit fortement la tension RF générée au niveau de la membrane, qui peut être 
calculée par : 

  (1.35) ( Γ+= 1iRF VV )

où Vi est l’onde incidente et Γ est le coefficient de réflexion dû à la capacité parallèle du 
commutateur. En utilisant la théorie des lignes de transmission, nous pouvons montrer que la 
tension RF à travers le commutateur, VRF, résultant de la somme des ondes incidente et 
réfléchie, est définie par : 
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En suivant une analyse similaire à celle du paragraphe précédent, nous pouvons déterminer 
la puissance RF à partir de laquelle la tension continue équivalente est supérieure ou égale à la 
tension de maintien du commutateur, soit Vdc-eq ≥ Vmaintien. 

 
Aux fréquences élevées, nous avons πf COFF Z0  >> 1. La puissance de verrouillage est 

alors définie par [1, 38] : 
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Bien que ce niveau de puissance ne soit pas suffisant pour actionner le commutateur, si le 
signal RF est appliqué en permanence sur la ligne de transmission, il provoquera le maintien de 
la membrane dans sa position basse après un actionnement du commutateur par le signal de 
commande, même si la tension d'actionnement est annulée entre temps. Pour que la membrane 
retourne dans sa position haute, le signal RF devra alors être obligatoirement arrêté. 
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Ce phénomène de verrouillage de la membrane par le signal RF a aussi été mis en 
évidence sur les commutateurs de Raytheon [39]. La mesure de la puissance de verrouillage a 
été effectuée en actionnant continuellement les commutateurs et en augmentant 
progressivement la puissance du signal RF jusqu'à ce que la défaillance se produise. La tension 
de maintien de ces commutateurs est inférieure à 15 V et ils présentent une capacité à l'état bas 
de 3,2–3,5 pF [40]. Pour un signal RF à 10 GHz, la puissance moyenne de verrouillage est de 
510 mW avec un écart type de 50 mW. 

I.4.6 – Amélioration de la fiabilité des commutateurs électrostatiques 

L'effet de charge du diélectrique peut être combattu par le choix judicieux d’un matériau 
diélectrique à faible densité de pièges et/ou par une réduction de l'amplitude de la tension 
d'actionnement, ce qui peut-être obtenue en utilisant des signaux de commande de formes 
appropriées ou en concevant des structures mécaniques à faible constante de raideur 
(cf. paragraphe I.4.6.3). Notons cependant qu'une constante de raideur trop faible favorise le 
phénomène de collage. 

Une autre approche, brevetée par Texas Instruments en 1999, consiste à augmenter les 
fuites dans le diélectrique (SixNy) pour permettre l'évacuation des charges [41]. L'inconvénient 
de cette solution réside dans une probabilité de claquage du diélectrique plus élevée, résultant 
de l'augmentation du courant de fuite. 

I.4.6.1 – Choix du matériau diélectrique 

De nombreux travaux sont menés sur les techniques de dépôt des couches minces afin 
d'améliorer les propriétés mécaniques et électriques des diélectriques. Une étude menée au 
LAAS [34] compare les niveaux de charge équivalente, obtenues après deux heures sous une 
tension d'actionnement de 30 V, dans des diélectriques SiNx déposés par plasma avec 
différentes excitations RF (fréquence basse, fréquence haute et fréquences mélangées). Les 
résultats obtenus montrent que le SiNx déposé à fréquence basse est moins sensible au piégeage 
de charges et offre une permittivité relative plus élevée (εr = 6,6). Parmi les trois, cette 
technique de dépôt semble donc être la mieux adaptée pour la réalisation de la couche 
diélectrique des commutateurs MEMS. 

 
Dans [42, 43], une nouvelle technique de dépôt de films minces est présentée. Nommée 

HDICP–CVD (High Density Inductively Coupled Plasma Chemical Vapor Deposition), cette 
technique permet de déposer des couches diélectriques d'excellente qualité avec des faibles 
densités de piéges et des tensions de claquage élevées, et ce, à de relativement faibles 
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températures (90 °C à 170 °C). Une couche de SiNx déposée par HDICP–CVD présente un 
courant de fuite beaucoup plus faible que lorsqu’elle est réalisée par PECVD, et son champ 
électrique de claquage atteint 9 MV/cm. En outre, des films très minces peuvent être réalisés 
par HDICP–CVD sans altérer la qualité du diélectrique. Les résultats de cette étude montrent 
qu'une couche de SiNx de seulement 250 Å d'épaisseur résiste aux tensions d'actionnement 
typiques des commutateurs électrostatiques (20–50 V) sans claquage du diélectrique. 

I.4.6.2 – Choix de la forme des signaux d’actionnement 

Afin de réduire la charge de la couche diélectrique, la tension d’actionnement doit être 
réduite au maximum. Nous avons vu qu’une fois actionné, le commutateur peut rester dans cet 
état avec une tension d’actionnement plus faible que celle nécessaire à son basculement. Nous 
pouvons donc utiliser ce phénomène d’hystérésis pour réduire la charge du diélectrique. 
Goldsmith [32] a observé une amélioration de la durée de vie de ses commutateurs en utilisant 
un signal de type “double impulsion”, représenté sur la figure 1.26. Dans un premier temps 
l’amplitude du signal est supérieure à la tension d’effondrement pour faire basculer le 
commutateur, puis après un laps de temps garantissant la commutation, l’amplitude du signal 
est réduite à une valeur légèrement supérieure à la tension de maintien pour garder le contact 
tout en limitant la charge du diélectrique. 
 

 
Figure 1.26 : Signal d’actionnement réduisant la charge de la couche diélectrique. 

Comme la force électrostatique est proportionnelle au carré de la tension d’actionnement, 
elle est indépendante de la polarité de cette tension. Cette propriété peut être utilisée pour 
décharger le diélectrique en actionnant alternativement le commutateur par des impulsions 
positives et négatives. Lincoln Laboratories a montré que l’utilisation d’un signal bipolaire, 
identique à celui de la figure 1.27, se traduit par une importante amélioration de la fiabilité de 
ses commutateurs [23]. Des durées de vie de plus de 60 milliards de cycles ont ainsi été 
obtenues sur des commutateurs capacitifs de faible puissance actionnés par des tensions de 
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Temps 
état bas

 62 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

± 30 V et maintenus en position basse par des tensions de ±10 V. Ces performances en terme 
de fiabilité représentent l’état de l’art pour les commutateurs de ce type. Il faut toutefois noter 
qu’elles sont obtenues en utilisant comme diélectrique de l’oxyde de silicium (SiO2) qui 
présente une densité de pièges beaucoup plus faible que le nitrure de silicium, mais aussi une 
faible constante diélectrique (εr = 3,9) qui pénalise les performances RF des commutateurs 
capacitifs [1]. 

 

 
Figure 1.27 : Signal d’actionnement bipolaire permettant de décharger la couche 

diélectrique. 

I.4.6.3 – Amélioration mécanique de l’actionnement électrostatique 

 Réduction de la raideur de membrane 

Une autre solution pour réduire la tension d’actionnement d’un commutateur consiste à 
diminuer la raideur effective de sa membrane. Ceci peut être obtenu en choisissant une 
épaisseur de membrane moins importante ou en utilisant des bras de support souples à ses 
extrémités pour faciliter le mouvement de flexion. De nombreuses études ont été menées sur 
l’optimisation de la structure mécanique des commutateurs MEMS dans le but de réduire la 
tension d’actionnement [35, 44–51]. Diverses configurations de bras, plus ou moins 
complexes, sont proposées. La plus simple consiste à supporter la membrane par ses quatre 
coins en utilisant des bras droits, mais des configurations beaucoup plus élaborées mettant en 
œuvre des ressorts à serpentins ont aussi été réalisées comme le montre la figure 1.28. Les 
tensions d’effondrement obtenues avec ce type de structures sont généralement inférieures à 
20 V. 
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 (a) (b) 

Figure 1.28 : Exemples de structures mécaniques utilisées pour réduire la constante de 
raideur des commutateurs MEMS. Commutateurs réalisés par l’Université du 

Michigan [1] (a) et par l’Institut de Technologie de Géorgie (Atlanta, USA) [46] (b). 

La constante de raideur effective d’une seule suspension en forme de serpentin, dans la 
direction z (verticale), est donnée par [45–47] : 
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où t est l’épaisseur, E est le module de Young et ν le coefficient de Poisson. Les dimensions Ls, 
Lc et w correspondent à celles de la figure ci-dessous. 

w

w

Ls

Lc

Figure 1.29 : Dimensions d’une suspension. 

Les constantes de raideur des bras de suspension constitués de N suspensions élémentaires 
en série et parallèle sont respectivement égales à kz/N et Nkz. La constante de raideur totale 
d’une structure maintenue par quatre bras de suspension est donc définie par : 
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N
kK z

z
4

=  (1.39) 

Ainsi, la constante de raideur de la membrane diminue linéairement avec l’ajout successif 
de serpentins dans ses bras de suspension. Les courbes de la figure 1.30 résument les résultats 
expérimentaux obtenus à l’Université de Michigan (Ann Arbor, USA) ; elles montrent une 
relation quasi-linéaire entre la réduction de la tension d’effondrement et le nombre de 
serpentins par bras de suspension sur deux versions légèrement différentes d’un commutateur 
[44, 45]. Des tensions d’effondrement de moins de 10 V sont obtenues avec les bras de 
suspension à cinq serpentins. 

 

 
 

Figure 1.30 : Réduction de la tension d’effondrement en fonction du nombre de 
serpentins [44, 45]. 

L’inconvénient de ces structures de commutateur à faible tension d’actionnement réside 
dans leurs forces de rappel relativement faibles, qui peuvent ne pas être suffisantes pour relever 
le commutateur lors de sa désactivation, notamment dans les environnements humides ou 
contaminés. L’étude réalisée dans [38] montre aussi que la sensibilité d’un commutateur aux 
phénomènes d’auto-actionnement et de verrouillage par le signal RF augmente avec le nombre 
de serpentins dans les bras de suspension de la membrane. Ceci s’explique par le fait que les 
tensions d’effondrement et de maintien diminuent avec la raideur de la membrane. Par ailleurs, 
cette diminution de la tension de maintien implique qu’une charge moins importante du 
diélectrique suffira à créer le phénomène de collage. Ainsi, une réduction trop importante de la 
tension d’effondrement risque d’aggraver le problème de collage, même si elle limite la charge 
du diélectrique. Il faut donc essayer de trouver un juste milieu entre la réduction des charges 
dans le diélectrique et la raideur de la membrane.  
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 Augmentation de la surface des électrodes 

D’après l’équation (1.22), la tension d’effondrement peut aussi être réduite en augmentant 
la surface des électrodes. En limitant la charge du diélectrique sans trop modifier la raideur de 
la membrane, cette méthode permet de réduire le risque de collage. Dans le cas d’un 
commutateur de type cantilever, la solution consiste à élargir la membrane au dessus de 
l’électrode d’actionnement (cf. Figure 1.31.a) [52]. Pour les commutateurs de type pont, 
l’emploi de deux électrodes d’actionnement excentrées, placées de chaque côté de la ligne RF, 
est la solution la plus fréquemment utilisée (cf. Figure 1.31.b) [29, 35, 44, 45, 51, 53]. 

 

            

 (a) (b) 

Figure 1.31 : Réduction de la tension d’effondrement par augmentation de la surface des 
électrodes. Exemple de commutateurs réalisés par HRL (Hughes Research Laboratories, 
Malibu, USA) [52] (a) et par l’Université de l’Illinois (Urbana-Champaign, USA) [35, 51] (b) 

 Utilisation d’électrodes supérieures de rappel 

Les inconvénients du manque de raideur des commutateurs à faible tension peuvent être 
résolus en utilisant une électrode supérieure de rappel, placée au dessus de la membrane. 
Lorsque celle-ci est polarisée, elle attire la membrane vers le haut et compense ainsi la force de 
rappel mécanique trop faible. Même si un phénomène de collage est causé par la charge du 
diélectrique ou par la puissance du signal RF, les forces électrostatiques exercées sur la 
membrane seront suffisantes pour faire basculer le commutateur d’un état à l’autre. La 
figure 1.32 schématise l’utilisation d’électrodes supérieures dans une structure à membrane 
encastrée-encastrée. 
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Electrode supérieure Membrane

Electrode inférieure

Electrode supérieure Membrane

Electrode inférieure  
 

Figure 1.32 : Principe de l’utilisation d’électrodes supérieures de rappel. 

La figure 1.33a présente un commutateur à faible tension (6 V, cf. Figure 1.30) utilisant ce 
type de structure, réalisé à l’Université du Michigan (Ann Arbor, USA) [38, 44]. Pour réduire 
la tension d’actionnement, la membrane est supportée par des bras de suspension à serpentins 
et des électrodes de grande taille sont placées dans les plans de masse de la ligne coplanaire. 
Deux électrodes supérieures de rappel, superposées aux électrodes inférieures d’actionnement, 
sont utilisées pour  attirer la membrane vers le haut. 

 
La figure 1.33b présente une autre réalisation de commutateur faible tension (14 à 17 V), 

proposée par l’Université de l’Illinois (Urbana-Champaign, USA) [54]. Bien que le principe de 
ce commutateur soit très similaire à celui présenté ci-dessus, l’originalité de cette structure 
repose sur l’utilisation d’une membrane qui n’est pas fixée, mais simplement maintenue 
latéralement par des crochets. Par conséquent, la membrane ne subit aucune force de rappel 
mécanique, ce qui permet de réduire fortement la tension d’actionnement. Seules les électrodes 
supérieures lui permettent d’atteindre une position haute. 

 

  

                      (a)                                                                            (b) 

Figure 1.33 : Commutateurs utilisant des électrodes supérieures de rappel, réalisés par 
l’Université de Michigan [38, 44] (a) et par l’Université de l’Illinois [54] (b). 
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Le Royal Institut of Technology (Stockholm, Suède) a également publié un commutateur 
utilisant une électrode supérieure pour attirer la membrane vers le haut [55-58]. La structure 
particulière de la membrane fine et flexible, en forme de S, permet d’obtenir des tensions 
d’actionnement de 12 V pour l’ouverture du commutateur et de 15,8 V pour sa fermeture. Ce 
commutateur, schématisé sur la figure 1.34, est cependant plus difficile à réaliser car sa 
fabrication nécessite l’assemblage de deux wafers ; la membrane et la ligne de transmission 
étant réalisées sur chacun de ces wafers. 

 
 

       
 

Figure 1.34 : Principe du commutateur du Royal Institut of Technology (Suède) [55-58]. 

 Utilisation d’une structure à bascule (ou structure push-pull) 

Une autre structure permettant de réduire la tension d’actionnement est le cantilever à 
bascule qui consiste à faire basculer la membrane autour d’une barre de torsion sur laquelle elle 
est maintenue [59–61]. Deux électrodes placées de chaque côté de la barre de torsion, sont 
polarisées alternativement pour déplacer vers le haut, ou vers le bas, le contact qui se trouve à 
l’une des extrémités de la membrane. Ce type de structure, montré sur la figure 1.35, permet de 
réduire la raideur effective de la membrane et donc la tension d’actionnement. Au cas où un 
phénomène de collage se produit, la force exercée par l’électrode de rappel suffit à redonner au 
contact sa position haute. 
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 (a)  (b)  

Figure 1.35 : Commutateurs cantilever à bascule présentés dans [61] (a) et [60] (b). 

 Utilisation de plots de séparation 

Pour lutter contre la charge du diélectrique, l'Université de l'Illinois propose également une 
autre solution qui consiste à placer des plots de séparation sous la membrane, autour de 
l'électrode de commande [35]. Comme on peut le voir sur la figure 1.36, ces plots dépassent 
d'environ 1 µm au-dessus de la couche diélectrique (SiN). Ainsi, lors de son actionnement, la 
membrane se pose sur les plots plutôt que sur le diélectrique. En limitant l'amplitude du champ 
électrique à travers le diélectrique, ce gap d’air réduit l'accumulation des charges. Grâce à cette 
technique, qui a supprimé le problème de collage dû à la charge du diélectrique, ces 
commutateurs atteignent une durée de vie de 7 milliards de cycles pour une tension moyenne 
d’actionnement de 14,4 V. Plusieurs brevets relatifs à cette conception ont été déposés en 2002. 

 
 

 
 

Figure 1.36 : Utilisation de plots de séparation sous la membrane pour réduire la charge de 
la couche diélectrique [35]. 
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I.5 – Configurations électriques des commutateurs MEMS RF 

Les commutateurs MEMS RF sont habituellement intégrés sur des lignes de transmission 
planaires (généralement micro-ruban ou coplanaire) et sont utilisés pour charger, ouvrir ou 
fermer ces lignes. 

Deux classes de commutateurs MEMS RF, se distinguant par leur configuration électrique, 
sont communément utilisées dans la conception des circuits micro-ondes. Il s’agit des 
commutateurs parallèles et des commutateurs séries. Nous verrons dans les paragraphes 
suivants que ces deux types de configuration sont parfois associés pour améliorer les 
performances RF d’un commutateur MEMS.  

Les commutateurs MEMS RF peuvent également être classés en fonction de leur type de 
contact qui détermine la manière dont sont connectées les électrodes RF. Ces contacts, de types 
résistif ou capacitif, peuvent être utilisés avec chacune des configurations citées ci-dessus. Le 
diagramme de la figure 1.37 résume les différentes configurations électriques de commutateurs 
MEMS disponibles. 

 

Contact résistif 

 
 

Figure 1.37 : Différentes configurations électriques des commutateurs MEMS RF. 

Dans cette partie, après une présentation des différentes configurations, nous détaillerons 
la modélisation électrique des commutateurs MEMS RF intégrés sur des lignes de transmission 
planaires. 

Configuration RF 
du commutateur 

   Contact capacitif 

Série 

Contact résistif 

Contact capacitif 

Parallèle 

Contact résistif 

Série/Parallèle 

Contact capacitif 
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I.5.1 – Contacts RF utilisés dans les commutateurs MEMS 

Les performances RF d’un commutateur MEMS sont étroitement liées au type de contact 
utilisé dans sa conception. Bien qu’il puisse fonctionner jusqu’à des fréquences de l’ordre de 
60 GHz, le contact résistif sera mieux adapté pour les circuits fonctionnant à des fréquences 
inférieures à 20 GHz. Le contact capacitif, quant à lui, couvre une plage de fréquence beaucoup 
plus importante allant de 5 à 120 GHz. En revanche, les performances du contact capacitif sont 
relativement médiocres pour les fréquences inférieures à quelques gigahertz. 

 

I.5.1.1 – Le contact résistif (ou contact ohmique) 

Lorsque la partie métallique de la membrane d’un commutateur se pose directement sur 
une ligne de transmission, un contact résistif se crée à l’interface des deux métaux. La 
résistance de ce contact, Rc, dépend de la résistivité de surface, ρc, elle-même définie comme la 
résistance par unité de surface. Cette résistance de contact s’exprime par : 

 
A

R c
c

ρ
=  (1.40) 

où A est la surface du contact. Cette résistance de contact dépend de la propreté des deux 
parties métalliques. C’est pour cette raison que l’or est fréquemment choisi pour la fabrication 
des contacts ohmiques. Il présente en effet une forte résistance à l’absorption des contaminants 
aéroportés, incluant les molécules d’oxygène et d’eau. De plus, il présente une conductivité très 
élevée qui permet d’obtenir de bonnes performances RF [26, 29, 62–66]. La résistance de 
contact dépend également de la force de contact. En effet, plus la force est élevée, plus le 
contact est intime et plus la résistance est faible. La résistance de contact de l’or varie entre 
80 et 200 mΩ pour une force de 100 µN et chute entre 10 et 20 mΩ pour une force de 1 mN 
[66]. Un autre paramètre qui influe sur la valeur de la résistance de contact est le courant qui 
traverse le contact. Cette influence est dominée par la conduction thermique : un contact de 
conductivité thermique médiocre verra sa résistance augmenter avec le courant [66].  
 

Lorsque que le commutateur est à l’état haut, une capacité se forme entre les deux 
électrodes RF. La valeur de cette capacité, Ch, est donnée par : 

 
g
A

Ch
0ε

=  (1.41) 

où A est la surface des électrodes, g est la hauteur du gap entre les électrodes et ε0 est la 
permittivité de l’air (ε0 = 8,85.10-12 F/m). 
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La figure 1.38 représente un contact résistif dans ses deux états et donne l’impédance 
équivalente pour chacun d’eux. 

 

Membrane 

≅ ≅ Rb Ch

Ligne RF 

Commutateur à l’état bas Commutateur à l’état haut 
 

 
Figure 1.38 : Impédances équivalentes d’un contact résistif. 

Les commutateurs à contact résistif sont principalement utilisés pour les applications dans 
la gamme de fréquences de 0,1 à 40 GHz. Au delà de cette fréquence, la résistance de contact à 
l’état bas commence à introduire des pertes d’insertion trop importantes pour certaines 
applications. Par ailleurs, la capacité de l’état haut réduit l’isolation du commutateur lorsque la 
fréquence augmente. Ainsi, à l’état haut, les commutateurs à contact résistif offrent des 
isolations élevées, autour de 50 à 60 dB à 1 GHz, qui chutent autour de 20 à 30 dB à 40 GHz. 
Dans l’état bas, ils présentent des pertes d’insertion très faibles, de l’ordre de 0,1 à 0,2 dB sur 
la plage 0,1 à 40 GHz. 

 
Le contact résistif présente l’avantage de ne pas créer de chute de tension si la résistance 

de contact est très faible. Cependant, la dégradation du contact est le mécanisme principal de 
défaillance des commutateurs à contact résistif. Les deux modes de défaillance les plus 
fréquemment rencontrés sont l’élévation de la résistance de contact et le collage du contact, 
chacun d’eux étant typiquement dû à des changements sur les surfaces du contact. 

Une première cause de dégradation du contact est d’origine mécanique : les impacts 
répétés entre les deux plots métalliques créent des cratères et un durcissement sur leurs surfaces 
qui finissent, après plusieurs millions de cycles d’actionnement, par entraîner une forte 
augmentation de la résistance de contact. Cette défaillance se traduit par un accroissement des 
pertes d’insertion du commutateur. Une seconde cause de dégradation du contact est d’origine 
thermique/électrique : lorsqu’un courant passe à travers un contact résistif, une partie de 
l’énergie se transforme en chaleur. Cet effet peut conduire à des changements des propriétés 
des matériaux en contact avec une éventuelle interdiffusion des matériaux. 

De plus, lorsque le commutateur doit fonctionner avec des puissances RF importantes, les 
courants mis en jeu peuvent générer des arcs électriques entraînant le micro-soudage des plots 
métalliques en contact. Cette défaillance se traduit par le collage de la membrane sur la 
ligne RF [1, 36]. 
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Pour des faibles puissances RF (0,1 à 1 mW), les commutateurs à contact résistif les plus 

matures ont montré des fiabilités de l’ordre de 100 à 1000 millions de cycles (Omron, 
Rockwell Scientific, Samsung, Cronos, ST-Microelectronics), avec une exception notable pour 
les commutateurs de Radant MEMS et Motorola qui passent les 60 milliards de cycles. 

 
En ce qui concerne la fiabilité des contacts résistifs sous puissance RF élevée, il est assez 

difficile de faire une synthèse des résultats présentés dans la littérature car les tests effectués 
sur les différents commutateurs sont très différents les uns des autres. En général, sous ces 
conditions, la durée de vie des contacts est fortement réduite et a du mal à passer la barre des 
100 millions de cycles. Radant MEMS se démarque, ici encore, en proposant un commutateur 
à huit contacts parallèles qui atteint 1 milliard de cycle. En contrepartie, la surface des huit 
contacts augmente la capacité à l’état haut et réduit fortement l’isolation dès que la fréquence 
atteint quelques gigahertz [1]. 

I.5.1.2 – Le contact capacitif 

Le contact capacitif permet de supprimer les problèmes de fiabilité que nous venons 
d’énoncer. Dans ce type de contact, une fine couche de diélectrique est déposée entre les deux 
électrodes RF. Par conséquent, quel que soit l’état du commutateur, l’impédance équivalente 
d’un tel contact est capacitive. Les capacités à l’état bas et à l’état haut, Cb et Ch, sont définies 
par : 
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où A est la surface des électrodes, g est la hauteur du gap d’air entre les électrodes, hd est 
l’épaisseur de la couche diélectrique, εr est la permittivité relative du matériau diélectrique, et 
ε0 est la permittivité de l’air. Ces deux équations ne considèrent que la capacité équivalente à 
un condensateur à plaques parallèles, la capacité due aux effets de bord est négligée. Si cette 
approximation est valable dans le cas de la capacité à l’état bas (épaisseur de la couche 
diélectrique très fine), elle ne l’est pas pour la capacité à l’état haut. En effet, en fonction des 
dimensions du contact et de sa hauteur, la capacité de bord atteint environ 20 % à 60 % de la 
capacité à plaques parallèles [1]. Par conséquent, la capacité de bord ne peut être négligée 
même pour des faibles hauteurs de contact. Durant la conception, elle pourra être déterminée 
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en retranchant la valeur de la capacité à plaques parallèles à la valeur de capacité dérivée d’un 
modèle électrique du commutateur, lui-même obtenu à l’aide d’un outil de simulation 
électromagnétique 3D, tel que HFSS.  

 
La figure 1.39 représente un contact capacitif dans ses deux états et donne l’impédance 

équivalente pour chacun d’eux. 
 
 
 Diélectrique 

Membrane  
 
 
 
 
 

Figure 1.39 : Impédances équivalentes d’un contact capacitif. 

Le diélectrique le plus fréquemment utilisé dans ce type de contact est le nitrure de 
silicium, SiN (εr = 7,6). L’oxyde de silicium, SiO2 (εr = 3,9), qui présente de moins bonnes 
performances RF est aussi parfois utilisé pour sa densité de pièges beaucoup plus faible que 
celle du SiN, qui conduit à une meilleure fiabilité des commutateurs capacitifs, comme nous 
l’avons vu au paragraphe I.4.6.1 [23]. 

 
En considérant une couche diélectrique en nitrure de silicium d’épaisseur 200 nm, un gap 

d’air de 3 µm à l’état haut et une surface d’électrode de 100 x 100 µm2, nous obtenons 
Ch ≈ 29 fF et Cb ≈ 3,4 pF, qui sont des valeurs typiques pour les commutateurs à contact 
capacitif. 

 
La capacité à l’état haut, relativement faible, est vue comme un circuit ouvert entre la 

membrane et la ligne RF. En revanche, la capacité à l’état bas est suffisamment élevée pour 
créer un court-circuit virtuel entre la membrane et la ligne RF lorsque les fréquences sont 
supérieures à une dizaine de gigahertz. Plus cette capacité est élevée, meilleur est le court-
circuit, et par conséquent, plus la fréquence de fonctionnement du commutateur peut être basse. 

 
D’après l’équation 1.42, il est tentant d’amincir au maximum la couche diélectrique pour 

augmenter la capacité à l’état bas. Cependant, les dépôts de SixNy réalisés par PECVD (Plasma 
Enhanced Chemical Vapor Deposition), d’épaisseur inférieure à 1000 Å, présentent une 
porosité importante qui favorise les courants de fuite. Or, dans le cas des commutateurs 
électrostatique, c’est très souvent la même couche diélectrique qui réalise le contact capacitif et 

Ligne RF 

Ch≅ ≅ Cb

Commutateur à l’état bas Commutateur à l’état haut 
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l’isolation des électrodes d’actionnement. Elle doit donc être capable de supporter des tensions 
de 20 V à 80 V sans présenter de phénomène de claquage. C’est pour cette raison que les 
couches diélectriques des commutateurs capacitifs fabriqués actuellement ont des épaisseurs de 
1000 Å à 2000 Å. 

 
De nouvelles techniques de dépôts de films minces sont étudiées pour pallier ce problème. 

La méthode de dépôt de SiNx par HDICP CVD, que nous avons déjà présentée dans le 
paragraphe I.4.6.1, s’avère être une bonne solution pour la fabrication des commutateurs 
capacitifs car elle permet de réaliser des couches diélectriques extrêmement fines (250 Å) 
présentant d’excellentes qualités [42, 43]. 

 
Ces dernières années, plusieurs types de films minces ferroélectriques ont également été 

étudiés pour remplacer les diélectriques plus “classiques” des condensateurs. L’oxyde de 
titanate de strontium (STO, SrTiO3) et le titanate de barium et de strontium (BST, (Ba,Sr)TiO3) 
qui présentent des constantes diélectriques élevées (entre 40 et 200) sont considérés comme les 
matériaux les plus prometteurs, même si leur champ électrique de claquage (1–2 MV/cm) reste 
inférieur à celui du SiN (5–9 MV/cm).  

 
L’étude menée par TOYOTA [67] sur le STO a montré qu’il était possible d’obtenir des 

films très isolants en augmentant la proportion de titane dans le matériau. En effet, la tension 
de claquage augmente et le courant de fuite diminue avec l’augmentation du rapport Ti/Sr. En 
contrepartie, la constante diélectrique diminue lorsque ce rapport devient important. Un champ 
électrique de claquage de 2 MV/cm, un courant de fuite inférieur à 1.10-8 A/cm2 jusqu’à 
1 MV/cm et une constante diélectrique de 140 jusqu’à 2 GHz ont été obtenus avec un film de 
SrTiO3 de 200 nm d’épaisseur déposé à 560 °C avec un rapport Ti/Sr de 1,2. Cette étude 
précise également que la constante diélectrique du STO diminue lorsque la température de 
dépôt est réduite. 

 
Certains commutateurs MEMS RF utilisent ces matériaux ferroélectriques comme 

diélectrique. LG Electronics (Séoul, Corée) a choisi le STO pour ses commutateurs capacitifs à 
actionnement électrostatique, qui présentent une capacité à l’état bas relativement élevée, de 
50 pF, pour une surface de contact de 100 x 100 µm2 et une épaisseur de diélectrique de 
1900 Å [49, 50, 68]. Les films diélectriques déposés par pulvérisation RF montrent, eux aussi, 
une forte influence de la température de dépôt sur la constante diélectrique relative du STO. Le 
tableau 1.1 résume les résultats obtenus et les compare au SiN. 
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 SiN déposé 
à 250 °C 

STO déposé 
à 200 °C 

STO déposé 
à 250 °C 

STO déposé 
à 300 °C 

εr 6 ~ 8 30 ~ 40 60 ~ 70 110 ~ 120 

Tableau 1.1 : Permittivité relative du STO en fonction de la température de dépôt [49, 50, 68]. 

L’Université de Californie (Santa Barbara, USA) a, quant à elle, développé un 
commutateur capacitif à actionnement électrostatique utilisant le BST comme diélectrique 
[69, 70]. Le BST est déposé par pulvérisation RF à une température élevée qui le rend 
incompatible avec de nombreux procédés de fabrication. A cause de cette température de 
croissance élevée, des électrodes en platine sont typiquement utilisées avec les films en BST. 
Malheureusement, le platine a une conductivité beaucoup plus faible que l’or, qui se traduit par 
des pertes élevées sur la ligne de transmission. Les commutateurs présentés ici utilisent des 
électrodes en Ti/Au/Pt pour réduire ces pertes d’insertion à l’état haut, qui atteignent tout de 
même 0,88 dB à 20 GHz et 1,51 dB à 40 GHz. Les mesures réalisées sur les couches de BST 
révèlent un champ électrique de claquage assez faible d’environ 1 MV/cm. La tension 
d’actionnement de ces commutateurs (35 V) impose une épaisseur de BST de 300 nm pour 
éviter les problèmes de claquage. La surface du contact capacitif étant de 200 x 60 µm2, la 
capacité attendue à l’état bas pour une telle épaisseur de diélectrique est de 40 pF. Par ailleurs, 
les résultats expérimentaux, présentés sur la courbe de la figure 1.40, montrent que la 
permittivité relative d’un film de BST décroît rapidement lorsqu’une tension non nulle est 
appliquée entre les électrodes capacitives. Il est donc souhaitable d’isoler la tension 
d’actionnement du signal RF afin d’obtenir de meilleures performances RF. 
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Figure 1.40 : Permittivité relative d’un film de BST de 100 nm d’épaisseur [69, 70]. 
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Un problème majeur, auquel il faut faire face lors de l’utilisation d’un contact capacitif, 
concerne la rugosité de surface à l’interface diélectrique/métal qui dégrade la capacité à l’état 
bas. En effet, si les deux surfaces en contact ne sont pas parfaitement planes, comme c’est le 
cas dans la réalité, le gap d’air entre le contact métallique et la couche diélectrique introduit 
une capacité en série avec celle de la couche diélectrique. Cette capacité en série dégrade la 
capacité totale du contact à l’état bas, qui, dans ce cas, s’exprime par [1, 71]: 
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où Cd est la capacité de la couche diélectrique, ∆ est la hauteur de rugosité à l’interface du 
contact, hd est la hauteur du diélectrique et εr la permittivité relative du matériau diélectrique. A 
titre d’exemple, pour une couche diélectrique de SiN de 150 nm (εr = 7,6) présentant une 
rugosité de surface de 10 nm, la dégradation de la capacité observée à l’état bas est d’environ 
35 %. 

 
La rugosité de surface de la couche de SiN utilisée dans la fabrication des commutateurs 

capacitifs de l’Air Force Research Laboratory (Wright-Patterson) a été estimée à partir de 
mesures sur ces commutateurs, et est de l’ordre de 13 à 17 nm [71]. Raytheon a également 
mesuré la rugosité de la couche de SiN (<2000 Å) déposée par PECVD à 300 °C sur ses 
commutateurs capacitifs. Les mesures, réalisées à l’AFM (microscope à force atomique), 
indiquent des rugosités moyennes de 6 nm et 21 nm qui se traduisent, respectivement, par des 
valeurs de capacité à l’état bas de 3,5 pF et 2,1 pF. Ces résultats montrent bien la forte 
influence de la rugosité de surface sur la valeur de capacité à l’état bas [72]. De même, malgré 
une rugosité de surface de sa couche diélectrique en BST inférieure à 10 nm, le commutateur 
de l’Université de Californie présente une capacité à l’état bas de seulement 7 pF alors qu’une 
valeur de 40 pF était attendue [69]. 

 
La technique de dépôt par HDICP CVD se présente, ici encore, comme une solution pour 

réduire le problème de rugosité des films de SiN. En effet, lorsque les dépôts sont effectués à 
90 °C, elle permet d’obtenir une rugosité moyenne (mesurée à l’AFM) de 1,6 nm pour une 
épaisseur de la couche diélectrique de 100 nm [42]. 

 
Une solution astucieuse pour supprimer le problème de rugosité de surface du diélectrique 

est proposée par LG Electronics [49, 50, 68]. Elle consiste à déposer une couche métallique au 
dessus de la couche diélectrique de manière à former une capacité MIM (Metal-Insulator-
Metal). Lorsque le commutateur est actionné, le contact métallique de la membrane vient se 
poser sur l’électrode supérieure de la capacité MIM, créant ainsi un contact capacitif entre la 
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membrane et la ligne RF. En supprimant le gap d’air entre le diélectrique et l’électrode 
supérieure, cette méthode garantit une valeur de capacité à l’état bas élevée correspondant à 
celle de la capacité MIM, et ce, même si le contact entre les deux parties métalliques n’est pas 
parfaitement plat. C’est cette structure, illustrée sur la figure 1.41, associée à l’utilisation du 
STO qui permet aux commutateurs de LG Electronics d’atteindre une capacité à l’état bas de 
50 pF. Notons, toutefois, que cette topologie risque de présenter les inconvénients des contacts 
résistifs. 

 
 
 
 
 

 

 

Figure 1.41 : Contact capacitif de type MIM proposé par LG Electronics [49, 50, 68] 

Une capacité est équivalente à un circuit ouvert aux très basses fréquences, et par 
conséquent, les contacts capacitifs ne peuvent pas fonctionner à ces fréquences. Par contre, les 
commutateurs parallèles à contact capacitif, qui seront présentés au paragraphe I.5.2.2, peuvent 
atteindre des isolations de plus de 20 dB à l’état bas sur la bande de 10 à 50 GHz, et des pertes 
d’insertion très faibles à l’état haut, d’environ 0,04 à 0,1 dB jusqu’à 50 GHz. 

  
La fiabilité des contacts capacitifs est principalement limitée par les problèmes de charge 

de la couche diélectrique qui ont déjà était longuement discutés au paragraphe I.4.5. Pour des 
puissances RF limitées (0,1 à 1 mW), la durée de vie des contacts capacitifs passe facilement le 
milliard de cycles, avec un record pour le commutateur de Lincoln Laboratories qui passe au-
delà des 100 milliards de cycles. Lorsque la puissance du signal RF augmente, les problèmes 
d’auto-actionnement commencent à apparaître et entraînent la défaillance des commutateurs 
capacitifs. Toutefois, Raytheon a montré que son commutateur capacitif tenait plus de 
25 milliards de cycles sous un signal RF de 100 à 200 mW, à 10 GHz [1, 39]. 

I.5.1.3 – Facteur de qualité des commutateurs 

La qualité relative des circuits de commutation présentant deux états d’impédance distincts 
peut être exprimée par le facteur de qualité qui est défini comme le rapport entre l’impédance 
obtenue dans l’état haute impédance et celle obtenue dans l’état basse impédance. Ce facteur 

Ligne RF 

Commutateur à l’état bas Commutateur à l’état haut 

Cb ≈ CMIM

STO Membrane 

≅ ≅ Ch
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de qualité est généralement utile pour comparer des circuits de types différents. En pratique, les 
performances d’un commutateur à l’état basse impédance sont limitées aux fréquences élevées 
par les résistances parasistes du commutateur. Inversement, à l’état haute impédance, c’est la 
capacité du commutateur qui limite ses performances aux basses fréquences. Une mesure de 
performances commune pour les commutateurs électroniques est la fréquence de coupure de 
commutation, fcs, qui est donnée par [72, 73] : 

 
offon

cs CR
f

π2
1

=  (1.45) 

où Ron est la résistance effective du commutateur à l’état basse impédance, et Coff sa capacité 
effective à l’état haute impédance. 

 
Le terme coupure de commutation n’est pas destiné à indiquer qu’un circuit particulier 

peut être utilisé pour commuter à des fréquences aussi élevées que fcs. En effet, dans le cas des 
diodes PIN, celles-ci sont typiquement utilisées dans une plage de fréquences d’environ un 
centième à un cinquantième de la fréquence de coupure de commutation. On peut aussi 
montrer que les pertes des circuits déphaseurs ou de commutations sont proportionnelles au 
rapport de la fréquence de coupure de commutation sur la fréquence de fonctionnement. Ainsi, 
plus cette fréquence est élevée, meilleur est le circuit de commutation. Le tableau 1.2 donne les 
valeurs typiques de cette fréquence de coupure pour des circuits électroniques et 
micromécaniques fonctionnant à 20 GHz [72]. 

 
 

Type de circuit Ron (Ω) Coff (fF) fcs (GHz) 
GaAs MESFET 2.3 249 280 
GaAs pHEMT 4.7 80 420 

GaAs PIN Diode 5.6 420 730 
MEMS Capacitif 0.4 35 >9000 

 
Tableau 1.2 : Comparaison des facteurs de qualité de divers circuits de commutation à 20 GHz. 

 
L’inspection de ces données indique que les commutateurs MEMS possèdent un potentiel 

pour une amélioration significative des performances RF par rapport aux circuits électroniques. 
Ce qui signifie que les commutateurs MEMS RF fonctionneront avec des pertes et des parasites 
relativement plus faibles. 
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Un autre paramètre définissant la qualité d’un circuit de commutation pour une fréquence 
donnée est le facteur Q, qui est défini par [73, 74] : 

 
offonCfR

Q
π2

1
≈  (1.46) 

Soit encore : 

 
f

fcsQ ≈  (1.47) 

 Facteur de mérite d’un commutateur à contact résistif 

Dans le cas des commutateurs MEMS à contact résistif, le facteur de qualité est défini 
comme le produit de la capacité à l’état haut et de la résistance à l’état bas, soit : 
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Il peut aussi s’exprimer comme une fréquence de coupure, définie par : 
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Texas Instruments [75], a obtenu sur ses commutateurs à contact ohmique une résistance 
de contact de 1,5 à 2,5 Ω et une capacité à l’état haut d’environ 35 fF, ce qui donne une 
fréquence de coupure de l’ordre de 2000 GHz. 

 
Grâce à un gap important à l’état haut entre la membrane et la ligne de transmission 

(14,3 µm), le commutateur présenté sur la figure 1.34 atteint une très faible valeur de capacité à 
l’état haut, de 4,2 fF. Il présente également une faible résistance de contact, de 0,65 Ω. La 
fréquence de coupure de ce commutateur est donc d’environ 5800 GHz [55-58]. 

 

 Facteur de mérite d’un commutateur à contact capacitif 

Dans le cas des commutateurs MEMS à contact capacitif, le facteur de qualité est défini 
comme le rapport de la capacité à l’état bas sur la capacité à l’état haut : 
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Notons que dans ce cas, le rapport de capacité ne dépend que de la hauteur du gap d’air, de 
l’épaisseur de la couche diélectrique et de la permittivité relative du matériau diélectrique. Les 
applications de commutation nécessitent typiquement un rapport de capacité de l’ordre de 100. 

  
En reprenant les valeurs calculées dans l’exemple du paragraphe précédant (Ch ≈ 29 fF et 

Cb ≈ 3,4 pF), nous obtenons un rapport de capacité proche de 117.  
 
En tenant compte de la capacité de bord, le facteur de qualité s’exprime par : 
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où Cbord correspond à la capacité de bord. 
 
Le rapport de capacité d’un contact capacitif peut être augmenté en choisissant un 

matériau diélectrique de permittivité relative élevée, comme le STO ou le BST. En effet, nous 
avons vu que ces matériaux permettent d’obtenir des capacités à l’état bas plus importantes. 

Le commutateur de l’Université de Californie, qui souffre pourtant d’une réduction de 
capacité due à la rugosité de surface du BST, atteint, avec un gap de 2,5 µm, un rapport de 
capacité assez élevé, de 175 [69, 70]. 

Un rapport de capacité encore plus élevé, d’une valeur de 600 pour un gap de 2,5 à 3,5 µm 
est obtenu avec le commutateur de LG Electronics qui utilise un contact capacitif de type MIM 
et du STO [49, 50, 68]. 

 
Le facteur de qualité d’un commutateur capacitif peut aussi être défini par une fréquence 

de coupure : 

 
hs
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f

π2
1

=  (1.52) 

où Rs est la résistance série du commutateur à l’état bas (cf. paragraphe I.5.3.1). 
 

A titre d’exemple, pour une capacité à l’état haut de 35 fF et une résistance série de 
0,15 Ω, la fréquence de coupure du commutateur sera de 30 THz. Cette fréquence de coupure 
relativement plus élevée que celles des commutateurs électroniques, ne peut cependant pas 
réellement s’appliquer aux commutateurs MEMS parallèles à contact capacitif, à cause de 
l’inductance de ces commutateurs qui limite leurs performances dans l’état bas à des 
fréquences très inférieures à fc (cf. paragraphe I.5.3.1). 
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I.5.1.4 – Utilisation des contacts résistifs et capacitifs dans l’industrie 

Pour finir la présentation des contacts résistifs et capacitifs, le tableau 1.3 donne une liste 
des principales entreprises qui utilisent ces types de contact. 

 
 

Contact résistif Contact capacitif 

Motorola, Cronos, Omron, 
Radant MEMS, Lincoln Labs, 
MicroLab, Rockwell Scientic, 

HRL Laboratories, Analog Devices, 
Texas Instruments, Infineon, 

Samsung, NEC, 
ST-Microelectronics/CEA-LETI 

Raytheon, Texas Instruments, 
Lincoln Labs, Northrup-Grumman, 

Bosch, Daimler-Chrysler, 
LG Electronics, IMEC, Philips, 

Thales 

  
Tableau 1.3 : Utilisation des contacts résistifs et capacitifs dans l’industrie. 

I.5.2 – Les différentes configurations électriques de commutateurs 
MEMS RF 

Les paragraphes suivants présentent les différentes configurations électriques qui peuvent 
être réalisées avec les commutateurs MEMS RF. Les configurations série et parallèle qui 
permettent, respectivement, de transmettre et d’isoler le signal RF lorsque le commutateur est 
actionné seront détaillées dans un premier temps puis nous verrons comment ces deux 
configurations peuvent être associées pour améliorer les performances RF d’un commutateur 
MEMS. 

I.5.2.1 – Commutateurs MEMS RF en configuration série 

Dans ce type de configuration la ligne de transmission est interrompue par un gap 
d’environ 40 à 100 µm placé sous la membrane du commutateur. Dans son état de repos le 
commutateur série présente donc naturellement une isolation des signaux RF. Lorsque le 
commutateur est actionné, le contact fixé sur la membrane descend sur la ligne de transmission 
et assure la connexion des deux tronçons de ligne RF par un contact soit résistif ou capacitif. 
Un commutateur série idéal a donc une isolation infinie dans sa position haute et une perte 
d'insertion nulle dans sa position basse. Les schémas électriques équivalents pour chacun de 
ses états sont donnés sur la figure 1.42. 
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Commutateur à l’état OFF Commutateur à l’état ONCommutateur à l’état OFFCommutateur à l’état OFF Commutateur à l’état ONCommutateur à l’état ON

 
 

Figure 1.42 : Schéma électrique du commutateur série. 

La plupart des commutateurs séries utilisent un contact métallique pour connecter les deux 
tronçons de ligne RF, et de ce fait, la membrane des commutateurs séries est fréquemment 
réalisée en oxyde ou en nitrure pour isoler la ligne RF des électrodes d’actionnement, qui sont, 
dans ce cas, placées au-dessus de la membrane. Ainsi, la membrane joue également le rôle de 
couche isolante entre les électrodes d’actionnement. Les structures mécaniques les plus 
fréquemment utilisées pour la conception des commutateurs séries sont le cantilever et le pont. 
Parmi les commutateurs séries de type cantilever, nous pouvons citer les commutateurs de 
Motorala et de HRL (cf. Figures 1.21 et 1.31) qui nécessitent deux contacts métalliques pour 
relier les deux tronçons de ligne RF (un contact par tronçon), ce qui augmente les pertes du 
commutateur. Un moyen pour réduire ces pertes consiste à utiliser un cantilever en ligne, c'est-
à-dire, directement posé sur la ligne RF. Ainsi, un seul contact métallique suffit pour faire la 
liaison. Les commutateurs d’Analog Devices / Radant MEMS [76] et de MIT-Lincoln 
Laboratories (qui existe aussi en version capacitive) [23], présentés sur la figure 1.43, sont 
basés sur ce principe. 

 
 

      
(a) (b) 
 

Figure 1.43 : Commutateurs MEMS séries de type cantilever en ligne conçus par 
l’Université de Northeastern et Analog Devices [76] (a) et MIT-Lincoln Laboratories [23] (b). 
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Des commutateurs séries de type pont, réalisés par le CEA/LETI et ST Microelectronics 
[27] et par l’Université du Michigan [1], ont déjà été présentés sur les figures 1.23b et 1.28a, 
respectivement. Nous pouvons citer d’autres commutateurs séries utilisant cette structure 
mécanique, comme ceux fabriqués par Rockwell Scientific (Thousand Oaks, USA) [77] et par 
Samsung (Corée). 

 

              
 (a) (b) 
Figure 1.44 : Commutateurs MEMS séries de type pont conçus par Rockwell Scientific (a) et 

par Samsung (b). 

I.5.2.2 – Commutateurs MEMS RF en configuration parallèle 

Contrairement à la configuration série, dans une configuration parallèle la ligne de 
transmission est ininterrompue. Le commutateur est placé en parallèle entre la ligne de 
transmission et la masse et crée un court-circuit RF entre ces deux lignes lorsqu'il est actionné, 
isolant ainsi l’entrée et la sortie du signal RF. Un commutateur parallèle idéal présente donc 
une perte d'insertion nulle dans sa position haute et une isolation infinie dans sa position basse. 
Les schémas électriques équivalents pour chacun de ses états sont donnés sur la figure 1.45. 

 
 

Commutateur à l’état ONCommutateur à l’état OFF Commutateur à l’état ONCommutateur à l’état ONCommutateur à l’état OFFCommutateur à l’état OFF

 
 

Figure 1.45 : Schéma électrique du commutateur parallèle. 

Comme pour le commutateur série, la membrane d’un commutateur parallèle peut être de 
type cantilever ou pont avec un contact résistif ou capacitif. Dans la plupart des cas, cependant, 
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les commutateurs parallèles se présentent sous la forme d’un pont à contact capacitif, comme 
celui réalisé par Bosch, que nous avons déjà présenté sur la figure 1.22b. Deux autres exemples 
de réalisation de commutateurs parallèles à contact capacitif de type cantilever et pont sont 
montrés sur la figure 1.46. 

 

    
(a) (b) 
 

Figure 1.46 : Commutateurs parallèles à contact capacitif, de type cantilever fabriqué par 
l’Université National de Taiwan [78] (a) et de type pont réalisé par Raytheon [40] (b). 

Comme les commutateurs séries, les commutateurs parallèles peuvent aussi être réalisés en 
ligne (cf. figure 1.47). Le principal avantage d’un commutateur parallèle en ligne est que 
l’inductance du commutateur ne dépend pas de la structure mécanique qui supporte la 
membrane. Elle peut donc être optimisée indépendamment des propriétés mécaniques du 
commutateur (cf. paragraphe I.5.3). 

 
 

 
 

Figure 1.47 : Commutateur parallèle à contact capacitif de type pont en ligne, réalisé par 
l’Université du Michigan [1]. 
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I.5.2.3 – Commutateurs MEMS RF en configuration série/parallèle 

Nous avons vu dans les paragraphes précédents que l’isolation d’un commutateur série à 
contact résistif est excellente aux basses fréquences, mais qu’en revanche elle se dégrade 
lorsque la fréquence augmente. De même, nous avons vu que l’isolation d’un commutateur 
parallèle à contact capacitif est très élevée aux hautes fréquences, mais qu’en revanche elle 
diminue fortement lorsque la fréquence baisse. L’idée est donc d’associer ces deux types de 
configurations pour former un commutateur large bande. Le schéma électrique d’un tel 
commutateur est illustré sur la figure 1.48. Lorsque le commutateur série est à l’état haut, le 
commutateur parallèle est à l’état bas pour fournir une isolation du signal (état OFF du 
commutateur), et inversement, lorsque le commutateur série est à l’état bas, le commutateur 
parallèle est à l’état haut pour garantir la transmission du signal RF (état ON du commutateur).  

 
Commutateur à l’état OFF Commutateur à l’état ONCommutateur à l’état OFFCommutateur à l’état OFF Commutateur à l’état ONCommutateur à l’état ON

 
 

Figure 1.48 : Schéma électrique d’un commutateur série/parallèle. 

Dans une configuration coplanaire, il est possible d’obtenir une isolation de 40 à 50 dB 
avec une perte d’insertion de 0,3 à 0,4 dB sur la plage DC–50 GHz. La fréquence haute de 
fonctionnement est alors limitée par les dimensions de la ligne coplanaire. Dans une 
configuration micro-ruban, cette fréquence sera limitée par l’inductance des trous métallisés. 

La configuration série/parallèle peut également servir à réaliser des commutateurs à très 
forte isolation. En effet, dans la plage de fréquence couverte par les deux commutateurs, 
l’isolation totale résulte de la somme des isolations de chaque commutateur. Dans ce cas, 
puisque la plage fréquentielle est limitée à 1–10 GHz, on préférera utiliser des contacts résistifs 
sur chacun des commutateurs. 

 
L’université du Michigan a réalisé un commutateur série/parallèle en utilisant le 

commutateur capacitif en ligne de la figure 1.47 associé à un commutateur série à contact 
résistif. Ce commutateur, présenté sur la figure 1.49a, atteint une isolation meilleure que 
-35 dB jusqu’à 40 GHz, qui est limitée par le rayonnement de la ligne coplanaire. Les pertes 
d’insertion globales dépendent de la résistance de contact du commutateur série, et ont été 
mesurées aux alentours de 1 dB. Le coefficient de réflexion à l’état ON est inférieur à -15 dB 
jusqu’à 40 GHz, et est dû à la capacité à l’état haut du commutateur parallèle [1]. 
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La figure 1.49b présente une autre réalisation de commutateur série/parallèle conçue par 
Daimler-Chrysler. A cause de la défaillance du commutateur avant la fin des mesures, 
l’isolation totale n’a pas pu être mesurée. Elle a été calculée à partir des mesures réalisées 
indépendamment sur les commutateurs série et parallèle. Les estimations prévoient une 
isolation de -50 dB jusqu’à 50 GHz [61].  

 

   
 (a) (b) 

Figure 1.49 : Commutateurs série/parallèle réalisés par l’Université du Michigan [1] (a) et 
par Daimler-Chrysler [61] (b). 

Les deux exemples donnés ci-dessus utilisent deux commutateurs pour réaliser une 
configuration série/parallèle. L’Université de Californie (Berkeley, USA) a développé un 
commutateur série/parallèle utilisant une seule membrane. La structure mécanique utilisée est 
de type bascule : la membrane est fixée sur une barre de torsion qui permet sa rotation dans le 
plan vertical. D’un côté de la membrane se trouve un contact série et de l’autre un contact 
parallèle (cf. figure 1.50). Lorsque l’un de ces contacts est attiré sur la ligne de transmission, 
l’autre est éloigné de la ligne. Malgré des problèmes d’actionnement sur cette structure, 
certains commutateurs ont pu être mesurés en fonctionnement et présentent une isolation de 
-30 dB et une perte d’insertion de 0,3 dB jusqu’à 30 GHz [79]. 

 

 
Figure 1.50 : Commutateur série/parallèle utilisant une structure mécanique à bascule 

réalisé par l’Université de Californie (Berkeley) [79]. 

 87 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

I.5.3 – Modélisation électrique d’un commutateur MEMS RF 

La modélisation des commutateurs MEMS est assez bien documentée [1], [73]. Dans cette 
partie, nous nous limiterons à la présentation détaillée de la modélisation du commutateur 
MEMS parallèle à contact capacitif sur ligne coplanaire (CPW). Nous présentons le modèle 
général à éléments localisés de ce commutateur et la méthode permettant d’extraire les valeurs 
des capacités, des inductances et des résistances à partir des paramètres S du commutateur. Ces 
paramètres pouvant, eux-mêmes, être obtenus à partir de mesures ou de simulations. 

I.5.3.1 – Modèle circuit (CLR) d’un commutateur MEMS parallèle 
capacitif sur ligne coplanaire 

Nous considérons ici un commutateur MEMS parallèle de type pont à contact capacitif 
implanté sur une ligne coplanaire. Par souci de clarté, ce type de commutateur sera par la suite 
simplement dénommé commutateur parallèle capacitif. Nous avons vu dans le paragraphe 
I.5.1.2 que, dans ce type de commutateur, la membrane et la ligne de transmission se 
comportaient comme un condensateur à plaques parallèles pour former un contact capacitif. En 
fait, la membrane étant métallique, elle introduit d’autres éléments électriques parasites autour 
de la ligne de transmission qui vont limiter les performances RF du commutateur. La 
figure 1.51 illustre les éléments électriques associés aux différentes parties de la membrane 
d’un commutateur parallèle capacitif et donne le modèle électrique correspondant. 

 

Lm RmRm Lm

C w L = Lm/2

Rs = Rm/2

C

w/2 + l

Z0, γ Z0, γ

w/2 + l

Lm RmRm Lm

C w

Lm RmRm Lm

C

Lm RmRm Lm

C ww L = Lm/2

Rs = Rm/2
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w/2 + l

Z0, γ Z0, γ

w/2 + l

L = Lm/2

Rs = Rm/2

C

w/2 + lw/2 + l

Z0, γ Z0, γ

w/2 + lw/2 + l

 
 

(a) (b) 

Figure 1.51 : Configuration physique (a) et modèle à éléments localisés (b) correspondant à 
un commutateur parallèle capacitif. 

Le commutateur parallèle capacitif est donc modélisé par deux tronçons de lignes 
correspondant à la partie de ligne de transmission sous la membrane et un circuit CLR à 
éléments localisés correspondant au pont. Généralement, les plans de référence du 
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commutateur ne sont pas pris sur les bords de la membrane, mais décalés d’une faible 
longueur, l, par rapport à ces bords. La largeur de la membrane étant w, les deux tronçons de 
ligne ont des longueurs de (w/2) + l. Les valeurs de C, L et R dépendent de la géométrie de la 
membrane et peuvent être optimisées pour obtenir les performances RF souhaitées. Dans ce 
modèle électrique, les valeurs de la capacité sont celles définies par le contact capacitif dans 
chacun des états du commutateur. La valeur de l’inductance peut aussi changer en fonction de 
la hauteur du pont à cause de sa proximité avec les conducteurs de la ligne de transmission. 

Les valeurs typiques pour un commutateur parallèle capacitif en bande millimétrique sont 
une capacité de 35 fF/2,8 pF, une inductance de 6 à 12 pH et une résistance de 0,2 à 0,3 Ω. 
Pour un commutateur en bande X, la capacité est de 70 fF/5,6 pF avec une inductance de 
4 à 5 pH et une résistance de 0,1 à 0,2 Ω. 

 
D’après le schéma électrique de la figure 1.51, l’impédance du circuit CLR série, 

modélisant la membrane du commutateur parallèle capacitif, est donnée par : 

 
Cj

LjRjXRZ ss ω
ω 1

++=+=  (1.53) 

avec C = Cb ou Ch en fonction de l’état du commutateur. La fréquence de résonance série du 
commutateur, f0, est définie par : 
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L’impédance du pont capacitif peut être approximée en fonction de la fréquence par : 
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Le modèle CLR se comporte comme un condensateur en dessous de la fréquence de 
résonance série et comme une inductance au dessus de cette fréquence. A la résonance, le 
modèle CLR se réduit à la résistance série du pont. En considérant les valeurs typiques 
Ch = 35 fF, Cb = 2,8 pF et L = 7 pH, la résonance se produit à 322 GHz lorsque le commutateur 
est à l’état haut et à 36 GHz lorsqu’il est à l’état bas. La fréquence de résonance à l’état haut 
étant relativement élevée, l’inductance du pont ne joue absolument aucun rôle dans cet état 
lorsque la fréquence de travail est inférieure à 100 GHz. En revanche, l’influence de 
l’inductance est importante dans l’état bas ; c’est elle qui limitera les performances RF à une 
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fréquence beaucoup plus basse que la fréquence de coupure définie par l’équation (1.52). En 
effet, l’isolation à l’état bas d’un commutateur parallèle capacitif est acceptable jusqu'à une 
fréquence de l’ordre de deux fois la fréquence de résonance. 

 Perte d’insertion et isolation du commutateur parallèle capacitif 

La perte d’insertion du commutateur correspond à la perte de puissance que subit une 
onde incidente lorsqu’elle traverse le commutateur à l’état haut, c'est-à-dire, lorsque Rs = Rsh, 
C = Ch et L = Lh. Le calcul de cette perte est présenté dans l’Annexe A et aboutit à : 
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où Rh et Xh sont, respectivement, la résistance et la réactance du commutateur à l’état haut, et 
Z0 est l’impédance de la ligne de transmission. 
 

Pour les fréquences très inférieures à la fréquence de résonance (f0 ≈ 300 GHz à l’état 
haut), nous avons, d’après l’équation (1.54), ω Lh << 1/ω Ch. De même, nous avons 
Rsh << 1/ω Ch et Rsh << Z0/4. Ainsi, la perte d’insertion du commutateur parallèle capacitif, IL, 
peut être approximée par : 

 ( 2
04

11 ZCIL hω+= )  (1.57) 

L’isolation du commutateur correspond à la perte de puissance que subit une onde 
incidente lorsqu’elle traverse le commutateur à l’état bas, c'est-à-dire, lorsque Rs = Rsb, C = Cb 
et L = Lb. L’expression de l’isolation est la même que celle de la perte d’insertion en 
remplaçant les éléments à l’état haut par les éléments à l’état bas : 
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Nous pouvons encore considérer ici que Rsb << Z0/4. De plus, l’isolation étant largement 
supérieure à 1 (en valeur linéaire) dans l’état bas, nous pouvons négliger le premier terme de 
l’équation (1.58). En revanche, les autres conditions simplificatrices dépendent de la 
fréquence : 
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 Rsb << 1/ω Cb  et   ω Lb << 1/ω Cb pour f << f0

 ω Lb = 1/ω Cb pour f = f0

 Rsb << ω Lb      et   ω Lb >> 1/ω Cb pour f >> f0

 
Dans ces conditions, l’isolation du commutateur parallèle capacitif, IS, peut être 

approximée par : 
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 Perte de réflexion du commutateur parallèle capacitif 

La perte de réflexion correspond à la perte de puissance que subit une onde incidente à 
cause de la désadaptation d’impédance entre la ligne et le commutateur, qui crée une réflexion 
d’une partie de l’onde incidente. La perte de réflexion, calculée dans l’Annexe A, est donnée 
par : 
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Soit : 
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A l’état haut, pour les fréquences très inférieures à la fréquence de résonance 
(f0 ≈ 300 GHz), nous avons, d’après l’équation (1.54), ωLh << 1/ωCh. De même, nous avons 
Rsh << Z0. Dans ce cas, l’équation (1.60) devient : 

 

2

0

0

12
hC

jZ

Z
RL

ω
−

−
=  (1.62) 

 91 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

Soit : 
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Si le commutateur est correctement adapté à la ligne, c'est-à-dire, S11 ≤ -10 dB, alors 
(ωChZ0)2 << 4 et la perte de réflexion à l’état haut peut être approximée par : 

 ( 2
04

1 ZCRL hω= )  (1.64) 

Nous allons à présent analyser l’influence des différents éléments du modèle LCR sur les 
pertes du commutateur. 

 Influence de la valeur de C sur les pertes du commutateur 

Nous considérons ici que les valeurs de R et L sont indépendantes de la hauteur de la 
membrane et valent, respectivement, 0,2 Ω et 8 pH. Nous faisons varier la capacité de 1 à 5 pF 
pour analyser son influence sur l’isolation et la perte de réflexion du commutateur à l’état bas, 
et de 30 à 70 fF pour observer son influence sur la perte d’insertion et la perte de réflexion à 
l’état haut. Les résultats obtenus, calculés à partir des équations (1.57) et (1.61), sont 
représentés sur les courbes de la figure 1.52. 

 
Ces résultats montrent clairement une forte influence de la capacité à l’état bas sur 

l’isolation du commutateur aux fréquences inférieures à la fréquence de résonance, qui dépend 
elle aussi de la valeur de cette capacité. Plus la capacité est élevée, plus la fréquence de 
résonance est basse, et par conséquent, pour qu’un commutateur fonctionne aux basses 
fréquences (quelques GHz), il faut que sa capacité à l’état bas soit très importante (plusieurs 
dizaines de pF). Malheureusement, il est très difficile d’atteindre de telles valeurs avec les 
technologies de fabrication actuelles, et c’est pour cette raison que l’utilisation des 
commutateurs capacitifs est, aujourd’hui, limitée aux fréquences supérieures à environ 5 GHz. 
En revanche, pour les fréquences beaucoup plus élevées que la fréquence de résonance, toutes 
les courbes convergent vers une même valeur d’isolation, indiquant que la valeur de la capacité 
n’a quasiment pas d’influence à ces fréquences. 

Lorsque le commutateur est à l’état haut, la valeur de sa capacité joue un rôle important 
sur la perte d’insertion, notamment lorsque la fréquence est élevée. En effet, on peut s’attendre 
à une perte inférieure à 0,2 dB/mm jusqu’à 40 GHz avec une ligne coplanaire 50 Ω sur un 
substrat de GaAs [84]. Ainsi, pour un commutateur de 100 µm de large, la perte générée par la 
ligne sera inférieure à 0,02 dB, alors qu’une capacité de seulement 30 fF se traduit par une 
perte d’environ 0,16 dB à 40 GHz. 
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Nous pouvons également remarquer qu’à l’état bas, toutes les courbes représentant la perte 
de réflexion convergent très rapidement vers la même valeur (proche de 0 dB), ce qui signifie, 
qu’au-delà d’une certaine fréquence, cette perte devient insensible aux variations de la capacité 
à l’état bas. En revanche, la perte de réflexion à l’état haut est fortement liée à la valeur de la 
capacité. A 40 GHz, lorsque la capacité passe de 30 fF à 70 fF, la perte d’insertion augmente 
d’environ 7,5 dB. 
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Figure 1.52 : Influence de la valeur de capacité sur l’isolation, la perte d’insertion et la perte 
de réflexion du commutateur. 

 Influence de la valeur de L sur les pertes du commutateur 

Nous considérons maintenant que la valeur de C à l’état bas (Cb) est de 2 pF et que sa 
valeur à l’état haut (Ch) est de 50 fF. Nous prenons R fixe, égale à 0,2 Ω, comme 
précédemment et nous faisons varier L de 4 pH à 12 pH pour voir son influence sur chacun des 
états du commutateur. Les courbes de l’isolation, de la perte d’insertion et de la perte de 
réflexion, calculées à partir des équations (1.57) et (1.61), sont tracées sur la figure 1.53. 
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Figure 1.53 : Influence de la valeur de l’inductance sur l’isolation, la perte d’insertion et la 
perte de réflexion du commutateur. 

Les courbes représentant la perte d’insertion en fonction de la fréquence, pour différentes 
valeurs d’inductance, valident l’expression approchée donnée par l’équation (1.57). En effet, 
elles montrent que la valeur de l’inductance n’a pratiquement aucune influence sur la perte 
d’insertion du commutateur à l’état haut aux fréquences très inférieures à la fréquence de 
résonance (comprise ici entre 205 GHz pour 12 pH et 356 GHz pour 4 pH, avec Ch = 50 fF). 
Avec les valeurs typiques choisies, cette approximation est correcte jusqu’à environ 50 GHz. 

De même, nous pouvons observer que l’effet de l’inductance sur la perte de réflexion est 
insignifiante, quel que soit l’état du commutateur. 

En revanche, ces résultats mettent en évidence une forte influence de la valeur de 
l’inductance sur l’isolation du commutateur aux fréquences supérieures à la fréquence de 
résonance, qui dépend, elle aussi, de la valeur de L. L’augmentation de la valeur de 
l’inductance décale la fréquence de résonance vers les fréquences basses et réduit l’isolation 
aux fréquences élevées. Ceci se traduit par une réduction de la bande fréquentielle de 
fonctionnement du commutateur. Notons que les structures mécaniques qui utilisent des 
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suspensions à serpentins pour réduire la constante de raideur de la membrane dégradent les 
performances RF du commutateur en augmentant la valeur de l’inductance. Toutefois, la 
présence de l’inductance apporte une solution pour pouvoir faire fonctionner les commutateurs 
capacitifs à des fréquences plus basses, avec cependant une sélectivité plus importante. Le 
commutateur parallèle capacitif, présenté sur la figure 1.54, a été réalisé par l’Université du 
Michigan [80]. Il utilise deux serpentins placés de chaque côté de la capacité pour obtenir une 
inductance de 50 pH. Cette inductance associée à une capacité à l’état bas de 2,9 pF permet de 
baisser la fréquence de résonance à 13,2 GHz, et d’obtenir à cette fréquence une isolation 
d’environ 25 dB. 

 
 

 
 

Figure 1.54 : Commutateur parallèle capacitif à inductance d’accord fonctionnant à 13,2 GHz, 
réalisé par l’Université du Michigan [80]. 

 Influence de la valeur de R sur les pertes du commutateur 

L’influence de la valeur de R sur l’isolation et la perte d’insertion a été étudiée en prenant 
des valeurs de résistance comprises entre 0,1 Ω et 0,5 Ω. Comme précédemment, les valeurs de 
C sont fixées à 2 pF pour l’état bas et à 50 fF pour l’état haut, et la valeur de L est fixée à 8 pH. 
Les résultats obtenus sont présentés sur la figure 1.55. 

 
Ces résultats montrent que la valeur de la résistance n’a aucune influence sur l’isolation du 

commutateur, sauf à la fréquence de résonance. A cette fréquence, l’isolation maximale du 
commutateur diminue d’environ 14 dB lorsque la résistance augmente de 0,1 Ω à 0,5 Ω.  

Notons que pour les membranes épaisses (t > 1,5 µm), à cause de l’effet de l’épaisseur de 

peau ( )πµσδ f1= , la résistance du pont varie avec la fréquence en f . Par conséquent, 

l’isolation maximale du commutateur à l’état bas est fonction de la fréquence de résonance. 
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La valeur de la résistance a aussi une légère influence sur la perte de réflexion à l’état bas. 
En revanche, lorsque le commutateur est à l’état haut, sa résistance n’a aucun effet, ni sur la 
perte d’insertion, ni sur la perte de réflexion. 
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Figure 1.55 : Influence de la valeur de la résistance sur l’isolation, la perte d’insertion et la 
perte de réflexion du commutateur. 

 
Nous venons de voir que le couple LC détermine la fréquence de résonance pour laquelle 

l’isolation du commutateur à l’état bas est maximale. Par conséquent, les valeurs de ces 
éléments peuvent être optimisées pour placer la fréquence de résonance à la fréquence où 
l’isolation maximale est désirée. Nous allons maintenant présenter comment les valeurs du 
circuit CLR peuvent être déterminées à partir des paramètres S du commutateur. 
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I.5.3.2 – Ajustement des paramètres C, L et R du modèle sur les 
paramètres S du commutateur parallèle capacitif 

Les pertes du commutateur pour chacun de ses états peuvent être obtenues à partir de ses 
paramètres S. En effet la perte totale, L, du commutateur est donnée par (cf. Annexe A) : 

 2
21

2
111 SSL −−=  (2.65) 

où S11 et S21 sont, respectivement, les coefficients de réflexion et de transmission du 
commutateur. Le terme |S11|2 est le coefficient de réflexion en puissance, qui correspond à la 
perte de réflexion. Le terme |S21|2 est le coefficient de transmission en puissance qui correspond 
à la perte d’insertion ou à l’isolation en fonction de l’état du commutateur. Il est donc possible 
à partir de ces paramètres S de déterminer les valeurs des éléments du circuit CLR série 
modélisant le commutateur. 

 
Les paramètres S du commutateur peuvent être obtenus soit par des mesures réalisées à 

l’analyseur de réseau, soit par des simulations en utilisant un logiciel de simulations 
électromagnétiques 3D, tel que HFSS [86]. Un logiciel de simulation électrique, tel que ADS 
[87], est alors utilisé pour ajuster, en faisant varier les valeurs de C, L et R, les paramètres S du 
circuit CLR sur ceux du commutateur. 

 
L’étude de l’influence des différents éléments du circuit CLR sur les pertes du 

commutateur, présentée dans le paragraphe précédent, va nous permettre de déterminer 
facilement les valeurs de ces éléments. 

 Détermination de la valeur de la capacité à l’état haut 

Nous avons vu précédemment que, lorsque le commutateur est à l’état haut, la résistance et 
l’inductance du pont n’ont quasiment pas d’influence sur les pertes du commutateur, 
contrairement à la capacité (cf. Figures 1.52). Cette influence de la capacité est davantage 
marquée sur la perte de réflexion. Nous pouvons donc déterminer la capacité à l’état haut, en 
fixant les valeurs de R et L et en faisant varier Ch pour ajuster la courbe du paramètre S11 du 
circuit CLR sur celle du commutateur. 

 Détermination de la valeur de la capacité à l’état bas 

Pour les fréquences très inférieures à la fréquence de résonance (jusqu’à environ  f0/2), les 
valeurs de R et L sont également sans influence sur les pertes du commutateur à l’état bas. 
Dans ces conditions, seule la valeur de la capacité détermine les pertes du commutateur. Nous 
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pouvons donc déterminer la valeur de la capacité à l’état bas en fixant les valeurs de R et L, et 
en faisant varier Cb pour ajuster, aux fréquences inférieures à f0/2, la courbe du paramètre S21 
du circuit CLR sur celle du commutateur. 

 Détermination de la valeur de l’inductance à l’état bas 

La figure 1.53 montre une forte influence de l’inductance sur l’isolation aux fréquences 
supérieures à f0/2. Par conséquent, une fois la valeur de la capacité à l’état bas obtenue, nous 
pouvons déterminer celle de l’inductance à l’état bas en ajustant la fréquence de résonance du 
circuit CLR sur celle du commutateur. De plus, l’isolation aux fréquences très supérieures à f0 
ne dépendant quasiment que de la valeur de l’inductance, nous pouvons ajuster précisément sa 
valeur dans cette gamme de fréquences. 

 Détermination de la valeur de la résistance à l’état bas 

Les résultats présentés sur la figure 1.55 montrent que l’effet de la résistance sur les pertes 
du commutateur intervient essentiellement à l’état bas et autour de la fréquence de résonance. 
La valeur de Rsb peut donc être déterminée en ajustant précisément la courbe du paramètre S21 
du modèle CLR sur celle du commutateur autour de f0. Il faut donc déterminer préalablement 
les valeurs de Cb et Lb pour obtenir une courbe approchée de l’isolation du modèle CLR et 
affiner ensuite cette courbe à proximité de la fréquence de résonance en jouant sur la valeur de 
la résistance. Dans le cas où la résistance du pont est très faible, l’isolation à la fréquence de 
résonance atteint, théoriquement, plusieurs dizaines de décibels. Pour être capable de mesurer 
une résistance de 0,1 Ω, un excellent calibrage de l’analyseur, à -50 dB, est requis. 

  Détermination de la valeur de la résistance à l’état haut 

A l’état haut, la résistance n’a pratiquement aucun effet sur les pertes du commutateur. Il 
est donc très difficile de déterminer sa valeur à partir de paramètres S. Une solution pour 
obtenir une valeur précise de la résistance à l’état haut consiste à mesurer la perte d’insertion 
d’une dizaine de ponts placés en parallèle sur une ligne, avec un espacement réduit entre eux. 
Cette perte totale est alors divisée par le nombre de ponts pour obtenir la perte d’insertion 
équivalente d’un pont. La résistance équivalente à un pont peut alors être calculée en utilisant 
l’équation (1.56) aux fréquences très inférieures à la fréquence de résonance à l’état haut afin 
de pouvoir négliger l’effet de l’inductance. 
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 Détermination de la valeur de l’inductance à l’état haut 

Il est également très difficile d’obtenir une valeur de l’inductance à l’état haut, à moins de 
disposer d’un analyseur de réseau fonctionnant suffisamment haut en fréquence. En effet, la 
figure 1.53 montre une fluctuation de la perte d’insertion liée à la valeur de l’inductance pour 
les fréquences assez élevées, (80 ~ 100 GHz). On peut alors déterminer la valeur de 
l’inductance à l’état haut par un ajustement de la perte d’insertion du modèle CLR sur la 
mesure du paramètre S21. 

I.6 – Commutateurs MEMS RF conçus à l’IEMN 

L’étude menée dans les paragraphes précédents sur les différents modes d’actionnement et 
sur les différents types de contacts habituellement utilisés dans la conception des commutateurs 
MEMS RF a orienté notre choix vers un commutateur parallèle à membrane de type pont avec 
contact capacitif et actionnement électrostatique. 

 
La conception d’un commutateur MEMS RF, offrant à la fois de bonnes performances 

mécaniques et électromagnétiques, requiert une étude pluridisciplinaire dans laquelle il est 
essentiel de tenir compte de la faisabilité technologique des structures développées. Aussi, nous 
avons basé nos travaux sur une approche globale afin d’obtenir un dispositif optimisé. Les 
résultats de l’étude mécanique réalisée sur la structure que nous avons développée seront 
brièvement présentés dans le paragraphe suivant. Une partie sera ensuite consacrée aux 
performances électromagnétiques attendues avec nos commutateurs MEMS RF aux fréquences 
micro-ondes. La réalisation technologique de nos structures fera, quant à elle, l’objet du 
troisième chapitre de ce manuscrit. 

I.6.1 – Simulations mécaniques des commutateurs MEMS RF 

L’étude mécanique des commutateurs MEMS RF a été réalisée par Lionel Buchaillot, 
responsable du groupe Microsystèmes Silicium de l’IEMN [81, 82]. L’objectif de cette étude 
était de concevoir une structure fonctionnelle proposant une fiabilité élevée. Or nous avons vu 
dans le paragraphe I.4.5 que la fiabilité des commutateurs MEMS à contact capacitif et 
actionnement électrostatique est étroitement liée au problème de charge de la couche 
diélectrique (collage de la membrane, claquage du diélectrique, auto-actionnement et 
verrouillage du commutateur). L’amélioration de la fiabilité de ces commutateurs impose une 
réduction de la tension d’actionnement qui peut être obtenue en portant les efforts sur la 
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structure mécanique afin de réduire la raideur de la membrane. Par ailleurs, la présence d’un 
gap d’air entre la membrane et l’électrode de commande lors de l’actionnement permet aussi de 
réduire la charge du diélectrique en limitant le champ électrique appliqué à travers cette 
couche. Dans ce cas, le ruban central de la ligne coplanaire ne peut plus être utilisé comme 
électrode de commande puisque pour garantir de bonnes performances électromagnétiques un 
contact intime doit exister entre la ligne RF et la membrane du commutateur. Nous nous 
sommes donc orientés vers une structure à électrodes excentrées, qui permet, en outre, une 
augmentation de leur taille sans perturber le comportement électromagnétique du commutateur, 
contrairement au cas où l’électrode est placée au-dessus de la ligne RF. De ce fait, la force 
d’actionnement sera appliquée vers les extrémités de la membrane, ce qui augmente fortement 
sa constante de raideur, comme nous l’avons vu au paragraphe I.2.2.1, et se traduit par une 
augmentation de la tension d’actionnement. Pour pallier ce problème, nous utilisons des barres 
de torsion à chaque extrémité de la membrane qui permettent de réduire la constante de raideur, 
et ainsi d’obtenir des tensions d’actionnement assez faibles. Par ailleurs, la flexibilité qu’elles 
apportent à la structure réduit la contrainte engendrée lors de l’actionnement. La structure 
mécanique développée à l’IEMN est présentée sur la figure 1.56. Par souci de clarté, la hauteur 
des piliers a été volontairement exagérée sur cette figure. En réalité, nous avons fixé cette 
hauteur à 3 µm afin d’obtenir de bonnes performances électromagnétiques à l’état haut et des 
tensions d’actionnement assez faibles (30 à 60 V). 
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Figure 1.56 : Structure mécanique des commutateurs MEMS RF développés à l’IEMN. 
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Le choix du matériau utilisé pour la réalisation de la partie mobile du commutateur a une 
importance capitale car le comportement mécanique de la structure en dépend fortement. En 
effet, nous avons vu dans le paragraphe I.2.2.1 que la constante de raideur de la membrane est 
directement liée au module d’élasticité (ou module de Young), E (Pa), du matériau. Ainsi, pour 
réduire la tension d’actionnement du commutateur, nous avons tout intérêt à choisir un 
matériau présentant un module de Young assez faible. En outre, ce matériau, qui constitue 
également le plan métallique du contact capacitif relié à la masse, doit présenter de bonnes 
propriétés électriques afin de limiter les pertes de signal aux fréquences micro-ondes. Le 
tableau 1.4 donne le module de Young et la résistivité électrique des principaux matériaux 
conducteurs utilisés dans la fabrication des MEMS. L’or est un des matériaux structurels les 
plus utilisés car il permet de réaliser des structures relativement flexibles, tout en limitant les 
pertes électromagnétiques. Notons que les propriétés de l’aluminium sont également très bien 
adaptées pour la réalisation des commutateurs parallèles à membrane de type pont. Cependant, 
le coefficient de dilatation thermique de l’aluminium de 21,3 ppm/K, contre 14,2 ppm/K pour 
l’or, rend les membranes en aluminium plus sensibles aux variations de température. Dans le 
cas d’une membrane encastrée-encastrée, ceci peut se traduire par le flambement des 
membranes lorsque la température augmente. Pour cette raison, nous avons choisi l’or comme 
matériau structurel de nos membranes. 

 
 

Matériau Module de Young (GPa) Résistivité (Ω.cm) 

Aluminium (Al) 70 2,65.10-6

Or (Au) 78 2,2.10-6

Titane (Ti) 116 40.10-6

Cuivre (Cu) 130 1,7.10-6

Platine (Pt) 168 10,6.10-6

Nickel (Ni) 200 7.10-6

Chrome (Cr) 279 12,66.10-6

 
Tableau 1.4 : Module de Young et résistivité électrique des principaux matériaux 

conducteurs utilisés dans la fabrication des MEMS. 

Le comportement mécanique de cette structure a été simulé à l’aide du logiciel 
CoventorWare dédié à la conception mécanique des MEMS [85]. Les principaux résultats 
obtenus sont présentés sur les figures suivantes, sur lesquelles la hauteur des piliers a aussi été 
volontairement exagérée. La figure 1.57 montre que lors d’un actionnement les contraintes 
mécaniques sont concentrées dans les barres de torsion. L’élasticité en torsion de ces barres 
facilite la descente de la membrane et réduit ainsi la tension d’actionnement, procurant de la 
sorte une meilleure fiabilité au commutateur. 
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Figure 1.57 : Simulation des contraintes mécaniques dans la membrane lors d’un 

actionnement du commutateur. 

La figure 1.58 montre, quant à elle, que les électrodes de la membrane ne se posent pas sur 
les électrodes de commande lors d’un actionnement. Le premier avantage de ce type de 
déformation réside dans le fait que la force de contact se concentre au centre de la membrane, 
et non au niveau des électrodes, permettant ainsi d’obtenir un contact intime entre la membrane 
et la ligne RF. Par ailleurs, en laissant un gap d’air entre les électrodes, notre structure réduit le 
champ électrique appliqué à travers la couche diélectrique. Nous limitons ainsi les problèmes 
de collage causés par la charge du diélectrique, ce qui permet dans la pratique d’améliorer 
considérablement la fiabilité du commutateur.  

  

 
Figure 1.58 : Simulation de la déformation de la membrane lors d’un actionnement du 

commutateur. 

Enfin, notons que d’après les simulations mécaniques, notre structure supprime le 
phénomène d’hystérésis rencontré habituellement dans le cycle d’actionnement d’un 
commutateur électrostatique (cf. paragraphe I.4.4). Sur la figure 1.59, qui présente la hauteur 
au centre de la membrane en fonction de la tension appliquée sur les électrodes, nous pouvons 
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également constater que la membrane se pose progressivement sur la ligne de transmission, 
sans passer par une instabilité mécanique qui se traduit par un effondrement brutal de la 
membrane. Cette structure semble donc particulièrement intéressante dans le cas de l’utilisation 
du commutateur en condensateur variable puisqu’elle permet une forte variation de la capacité 
en fonction de la tension d’actionnement. 
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Figure 1.59 : Hauteur au centre de la membrane, simulée en fonction de la tension 

appliquée sur les électrodes d’actionnement. 

Ces résultats de simulation nous donnent un aperçu du comportement mécanique de nos 
commutateurs, mais ne garantissent en aucun cas leur fonctionnement. En effet, ces 
simulations sont configurées avec de multiples paramètres, correspondant aux propriétés 
mécaniques des matériaux employés dans la structure (module de Young, coefficient de 
Poisson, contrainte résiduelle…), qui dépendent fortement du procédé de fabrication mis en 
œuvre. La connaissance précise de ces paramètres nécessite une étude expérimentale 
préliminaire qui demande énormément de temps pour obtenir des résultats fiables. Les 
simulations ont donc été réalisées avec les paramètres fournis par défaut dans le logiciel, qui ne 
correspondent pas vraiment à ceux spécifiques à chaque procédé de fabrication. De ce fait, 
nous avons choisi de réaliser des membranes de différentes longueurs (370, 425 et 480 µm) 
afin d’obtenir un fonctionnement correct sur au moins l’une d’entre-elles. Nous espérons ainsi 
obtenir une membrane qui se pose sur la ligne RF sans que ses électrodes ne viennent au 
contact des électrodes de commande lors de l’actionnement, et qui présente, en outre, une 
raideur suffisante pour retrouver sa position d’origine une fois l’actionnement terminé. Les 
dimensions des actionneurs (ensemble constitué de l’électrode et de la barre de torsion) restent 
identiques quelle que soit la longueur de la membrane. La figure 1.60 donne les dimensions 
retenues pour nos membranes. 
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Figure 1.60 : Dimensions de la membrane du commutateur. 

I.6.2 – Simulations électromagnétiques et modélisation électrique 
des commutateurs MEMS RF 

Une fois la structure mécanique déterminée, des simulations électromagnétiques 3D ont 
été réalisées avec le logiciel HFSS d’Ansoft afin d’analyser le comportement de nos 
commutateurs aux fréquences micro-ondes. Les paramètres S des commutateurs, obtenus à 
partir de ces simulations sur une large bande fréquentielle (2 à 60 GHz), nous ont ensuite 
permis de déterminer les modèles électriques des commutateurs. 

 
Les lignes de transmission utilisées dans la fabrication des commutateurs MEMS RF sont, 

principalement, la ligne microruban et la ligne coplanaire. Par rapport aux lignes microrubans, 
les principaux avantages des lignes coplanaires proviennent du fait que le montage de 
composants localisés (actifs ou passifs) en configuration série ou parallèle est beaucoup plus 
facile et que le perçage de trous à travers le substrat n’est pas nécessaire pour atteindre les 
plans de masse, puisque ces lignes sont uniplanaires. Par ailleurs, les performances des lignes 
coplanaires sont comparables et même parfois meilleures que celles des lignes microrubans en 
terme de longueur d’onde guidée, de dispersion et de pertes. Pour une ligne haute impédance, 
les pertes de conduction d’une ligne coplanaire correctement conçue peuvent être inférieures à 
celles d’une ligne microruban [83]. Les lignes coplanaires ont aussi quelques inconvénients, 
tels que, la propagation de modes parasites, la faible tenue en puissance et le non confinement 
des champs électromagnétiques. Les champs électromagnétiques étant moins confinés en 
structure coplanaire qu’en technologie microruban, les lignes coplanaires seront donc plus 
sensibles à la présence d’un capot au-dessus d’elles. Cette remarque a une grande importance 
dans le cas des commutateurs MEMS RF qui nécessitent obligatoirement une mise en boîtier 
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pour assurer une bonne fiabilité. Toutefois, comme nous envisageons une co-intégration 
monolithique de nos commutateurs MEMS RF avec des composants MMIC sur GaAs, notre 
choix s’est orienté naturellement vers ce type de ligne. 

Quelques précautions sont à prendre lors du dimensionnement des lignes coplanaires afin 
de limiter leurs pertes. L’étude menée sur ces lignes, présentée dans l’annexe B, nous a permis 
de fixer leurs dimensions géométriques qui ont un impact non seulement sur les performances 
électromagnétiques mais aussi sur la structure mécanique des commutateurs puisqu’elles 
déterminent la longueur minimale des membranes. Les dimensions retenues pour nos lignes 
coplanaires sont une largeur de ruban central de 49 µm, une distance intermasse de 129 µm et 
une largeur totale de 700 µm.  

 
Nous avons vu, dans le paragraphe précédent, l’intérêt mécanique d’utiliser des électrodes 

excentrées. Cette topologie a aussi un avantage considérable d’un point de vue 
électromagnétique puisqu’elle permet de supprimer le réseau de polarisation, nécessaire 
lorsque la tension d’actionnement est appliquée directement sur la ligne RF (électrode au 
centre de la membrane). Dans ce cas, des lignes de polarisation résistives sont généralement 
utilisées pour isoler le signal RF du signal continu. Or, comme la résistivité de ces lignes est 
limitée, des fuites du signal RF se produisent, entraînant une augmentation des pertes de 
transmission du commutateur à l’état passant. Lorsque plusieurs commutateurs, placés en 
parallèle sur la ligne de transmission, doivent être actionnés individuellement, comme c’est le 
cas dans certaines topologies de déphaseurs (cf. chapitre II), le circuit doit comporter autant de 
lignes de polarisation que de commutateurs, ce qui se traduit par une augmentation des pertes 
de transmission qui peuvent vite devenir non négligeables. Dans notre cas, l’utilisation 
d’électrodes excentrées apporte un découplage naturel des signaux RF et continu, et permet 
ainsi de réduire les pertes de transmission du commutateur. 

 
La couche diélectrique, déposée sur la ligne RF pour la réalisation du contact capacitif et 

sur les électrodes de commande pour éviter les courts-circuits DC au cas où la membrane 
viendrait en contact avec celles-ci, est réalisée en nitrure de silicium (εr = 7) et a une épaisseur 
de 150 nm dans nos simulations. 

 
Les résultats de simulation obtenus sur les commutateurs à l’état haut (cf. figure 1.56) sont 

donnés sur les figures 1.61 et 1.62. Ces courbes présentent les pertes de transmission et de 
réflexion correspondant aux trois longueurs de membrane retenues (370, 425 et 480 µm). La 
détermination des pertes de conduction et des pertes dans le substrat de la ligne coplanaire avec 
les logiciels de simulations électromagnétiques augmente considérablement les temps de calcul 
lors de la simulation d’une structure, alors que les résultats restent très approximatifs. Ces 
pertes ont donc été négligées dans nos simulations, et par conséquent, les pertes de 
transmission que nous présentons ici ne sont dues qu’à une désadaptation du commutateur 
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causée par la présence du pont sur la ligne. Les mesures effectuées sur des lignes coplanaires, 
réalisées à l’IEMN avec une technologie très proche de la nôtre, ont montré des pertes 
inférieures à 0,2 dB/mm jusqu’à 40 GHz [84]. En considérant les plans de référence du 
commutateur aux extrémités des barres de torsions, la longueur de la ligne coplanaire n’est que 
de 250 µm. A 20 GHz, les pertes de la ligne coplanaire sont donc, à priori, du même ordre de 
grandeur que celles engendrées par la désadaptation. Par contre, à 40 GHz, les pertes du 
commutateur à l’état haut semblent dominées par la présence du pont au dessus de la ligne, ce 
qui s’explique par l’effet capacitif du pont qui est d’autant plus marqué que la fréquence 
augmente. 

Les pertes de réflexion qui augmentent avec la fréquence soulignent aussi la nature 
capacitive du commutateur à l’état haut. Cependant, ces pertes restent inférieures à -20 dB 
jusqu’à 60 GHz quelle que soit la longueur de la membrane, et montrent ainsi qu’une hauteur 
de membrane de 3 µm est suffisante pour obtenir de bonnes performances à l’état haut sur les 
bandes K – Ka (12 – 40 GHz). 
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Figure 1.61 : Perte de transmission du commutateur à l’état haut pour les trois 

longueurs de membrane. 
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Figure 1.62 : Perte de réflexion du commutateur à l’état haut pour les trois 

longueurs de membrane. 
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Comme il est très difficile de prédire exactement la déformation mécanique de la 
membrane lors de l’actionnement, nous n’avons pu obtenir qu’une approximation des 
performances électromagnétiques des commutateurs à l’état bas. Pour tenir compte du gap 
d’air entre les électrodes, nous avons considéré dans ces simulations une déformation des 
membranes à trois niveaux lorsque les commutateurs sont actionnés, comme illustré sur la 
figure 1.63 : le centre de la membrane est posé sur la ligne RF, les parties portant les électrodes 
sont suspendues à mi-hauteur des piliers et les barres de torsion restent à la hauteur des piliers. 

 

 
Figure 1.63 : Configuration de simulation d’un commutateur actionné avec présence d’un 

gap d’air entre les électrodes. 

Les figures 1.64 et 1.65 donnent les résultats de simulation obtenus sur les commutateurs à 
l’état bas. Nous retrouvons sur ces caractéristiques l’allure de la réponse du circuit CLR utilisé 
pour la modélisation des commutateurs MEMS parallèles capacitifs, et l’influence de 
l’inductance du pont qui augmente avec la longueur de la membrane (cf. paragraphe I.5.3). La 
fréquence de résonance est comprise entre 33,5 GHz pour la membrane de 480 µm et 37,5 GHz 
pour celle de 370 µm. Ces dimensions de membranes permettent d’obtenir un fonctionnement 
des commutateurs sur la bande Ka avec une isolation inférieure à -20 dB, et un coefficient de 
réflexion proche de 0 dB. 
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Figure 1.64 : Perte de transmission du commutateur à l’état bas pour les trois 

longueurs de membrane. 

 107 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

-10,0

-8,0

-6,0

-4,0

-2,0

0,0
0 10 20 30 40 50 60

Fréquence (GHz)

S
11

 (d
B

)

370 µm
425 µm
480 µm

 
Figure 1.65 : Perte de réflexion du commutateur à l’état bas pour les trois 

longueurs de membrane. 

Afin d’obtenir un fonctionnement de nos commutateurs sur la bande K (12–40 GHz), nous 
avons augmenté la capacité du pont à l’état bas en doublant la largeur de la membrane au-
dessus de la ligne RF. La figure 1.66 illustre cette modification des membranes. 

 
 

 

Figure 1.66 : Modification de la membrane pour un fonctionnement en bande K. 

A l’état haut, les résultats de simulation sont proches de ceux de la structure précédente ; la 
capacité du pont reste suffisamment faible pour ne pas dégrader les performances des 
commutateurs. Les résultats obtenus à l’état bas sont présentés sur les figures 1.67 et 1.68, qui 
montrent clairement le décalage des fréquences de résonance, maintenant comprises entre 
25 GHz pour la plus longue des membranes (480 µm) et 28 GHz pour la plus courte (370 µm). 
Ce décalage est causé par l’augmentation de la capacité du pont à l’état bas liée à 
l’élargissement de la membrane. L’influence de l’inductance, qui varie avec la longueur des 
membranes, est toujours visible sur les courbes des pertes de transmission. 
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Figure 1.67 : Perte de transmission du commutateur à l’état bas avec membrane élargie 

pour les trois longueurs de membrane. 
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Figure 1.68 : Perte de réflexion du commutateur à l’état bas avec membrane élargie pour 

les trois longueurs de membrane. 

L’élargissement de la membrane permet aux commutateurs d’atteindre de bonnes 
performances sur la bande K, avec une isolation inférieure à -20 dB à l’état bas. 
Théoriquement, il est possible de réduire encore davantage les fréquences de résonance de nos 
commutateurs en augmentant l’élargissement de la membrane. Il faut toutefois garder à l’esprit 
les difficultés technologiques rencontrées lors de la fabrication des commutateurs, notamment 
lors de la réalisation de structures en porte à faux (déformation de la structure causée par le 
gradient de contrainte dans le matériau, problème de libération…). Aussi, afin d’éviter ces 
problèmes, nous limiterons la largeur de la membrane au-dessus de la ligne RF à 100 µm. 

Ces simulations électromagnétiques nous ont permis d’obtenir les paramètres S de nos 
commutateurs, à partir desquels nous avons déterminé leur modèle électrique. Pour prendre en 
compte la forme particulière de nos membranes, nous avons quelque peu modifié le modèle 
électrique habituellement utilisé pour les membranes de type pont (cf. figure 1.51). En effet, les 
parties de la membrane qui surplombent les plans de masse, avec les élargissements 

 109 



Chapitre I Etude et conception des commutateurs MEMS RF 

correspondant aux électrodes, se comportent comme des condensateurs à plans parallèles, alors 
que les barres de torsion, plus étroites, sont assimilables à des inductances. La figure 1.69 
donne la configuration physique et le modèle électriques de nos commutateurs. 
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Figure 1.69 : Configuration physique et modèle à éléments localisés des commutateurs 
réalisés à l’IEMN. 

Sur ce circuit, Cs modélise la capacité plan formée par la ligne RF et la membrane, Ls les 
inductances séries de la membrane (Ls1 et Ls2), Cp les capacités plan formées par la membrane 
et les plans de masse (Cp1 et Cp2), et Lp les inductances correspondant aux parties de la 
membrane qui surplombent les plans de masse (Lp1, Lp2, Lp3 et Lp4). Rs modélise la résistance 
de la membrane, c'est-à-dire, les pertes de conduction ; or comme nous avons considéré des 
conducteurs parfaits dans nos simulations électromagnétiques, cette résistance sera négligée 
dans le reste de ce paragraphe. Toutefois, la valeur de Rs pourra être déterminée à partir des 
mesures réalisées sur nos commutateurs. Notons également la présence dans le modèle des 
deux tronçons de ligne coplanaire équivalents à la longueur de ligne entre les plans de 
référence du commutateur, pris à l’extérieur des piliers. 

 
Les valeurs des différents éléments du modèle électrique ont été obtenues en ajustant les 

paramètres S11 et S21 (module et phase) du circuit sur ceux résultant des simulations 
électromagnétiques en utilisant la démarche présentée dans le paragraphe I.5.3.2. Les résultats 
de cette étude, réalisée pour les différentes longueurs de membrane et les deux largeurs de 
membrane au-dessus de la ligne RF, sont présentés dans le tableau 1.5. Les valeurs de la 
capacité Cs, d’environ 1 pF sans élargissement de la membrane et d’environ 1,9 pF avec 
élargissement de la membrane, sont relativement proches des valeurs de capacités à plans 
parallèles calculées à partir de l’équation (1.42) pour chacune de ces surfaces. Du fait de la 
présence du gap d’air entre les électrodes, la capacité parallèle présente une faible valeur, de 
l’ordre de 120 fF, et par conséquent, son influence sur le fonctionnement du commutateur est 
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négligeable aux fréquences qui nous intéressent. La valeur de l’inductance série est 
sensiblement constante et proche de 5 pH pour toutes les configurations, contrairement à la 
valeur de l’inductance parallèle qui augmente avec la longueur des membranes, et qui est 
comprise entre 11 et 16 pH. 

 

 

Sans élargissement central de la 
membrane 

Avec élargissement central de la 
membrane Longueur de 

la membrane 
Cs (pF) Ls (pH) Cp (fF) Lp (pH) Cs (pF) Ls (pH) Cp (fF) Lp (pH) 

370 µm 1,03 5,2 144 11,2 1,9 5 123 11,33 

425 µm 1,04 5,15 118 13,95 1,9 4,3 115 14,2 

480 µm 1,02 4,9 119 15,8 1,9 4,9 126 15,6 

Tableau 1.5 : Valeurs des éléments du modèle électrique obtenues à l’état bas pour les 
différentes configurations de membrane. 

Nous avons également analysé le comportement électromagnétique des commutateurs 
dans le cas où les électrodes de la membrane viendraient se poser sur les électrodes de 
commande lors d’un actionnement. Pour ces simulations, nous avons considéré une 
déformation de la membrane à deux niveaux, comme illustré sur la figure 1.70. 

 
 

 
Figure 1.70 : Configuration de simulation d’un commutateur actionné avec la membrane 

posée sur les électrodes d’actionnement. 

Les pertes de transmission des commutateurs obtenues pour les différentes longueurs de 
membranes avec ce type de déformation sont présentées sur les figures suivantes. La 
figure 1.71 correspond au cas des membranes sans élargissement central, et la figure 1.72 à 
celui avec les membranes élargies au-dessus de la ligne RF.  
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Figure 1.71 : Perte de transmission du commutateur à l’état bas avec la membrane posée 

sur les électrodes d’actionnement pour les trois longueurs de membrane. 
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Figure 1.72 : Perte de transmission du commutateur à l’état bas avec la membrane, élargie en 

son centre, posée sur les électrodes d’actionnement pour les trois longueurs de membrane. 

L’examen de ces résultats met clairement en évidence la présence d’une seconde 
résonance qui se produit dans la plage 20 – 40 GHz lorsque la membrane se pose sur les 
électrodes de commande. Nous pouvons également constater que la fréquence de cette 
résonance dépend de la longueur de la membrane, mais est indépendante de sa largeur centrale. 
La détermination des valeurs des éléments du modèle électrique correspondant à cette situation 
nous a permis de déterminer l’origine de cette seconde résonance. En effet, en analysant les 
résultats de modélisation donnés dans le tableau 1.6, nous constatons une forte augmentation 
de la capacité parallèle, Cp, qui est due au fait que la membrane n’est séparée des plans de 
masse que par une fine couche diélectrique. La valeur de cette capacité, comprise entre 1,4 pF 
et 4,25 pF, dépend des surfaces en contact, et c’est pour cette raison qu’elle augmente avec la 
longueur de la membrane. L’inductance parallèle du modèle semble ne plus dépendre de la 
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longueur de la membrane lorsque celle-ci est entièrement posée sur la ligne de transmission. Sa 
valeur est de l’ordre de 12 pH pour toutes les configurations de membrane. La capacité et 
l’inductance séries, conservent quant à elles les mêmes valeurs que précédemment, ce qui était 
attendu puisqu’elles dépendent essentiellement du centre de la membrane où la déformation est 
identique dans les deux cas. La seconde résonance est donc une résonance parallèle causée par 
l’augmentation de la capacité Cp. Cette résonance parallèle existe également dans le cas avec 
le gap d’air entre la membrane et les plans de masse, mais à une fréquence nettement 
supérieure à 60 GHz (Cp ≈ 120 fF). 

Autour de cette fréquence de résonance parallèle, le comportement électrique du 
commutateur est similaire à celui d’un filtre passe-bande. Pour ces fréquences, le commutateur 
à l’état OFF transmet le signal RF au lieu de le réfléchir. Par conséquent, une mauvaise 
déformation mécanique de la membrane lors l’actionnement dégrade fortement les 
performances du commutateur dans la bande fréquentielle qui nous intéresse. 

 
Par ailleurs, en comparant, respectivement, les figures 1.71 et 1.72 aux figures 1.64 et 

1.67, on s’aperçoit que cette résonance parallèle décale les maxima d’isolation de plusieurs 
gigahertz vers les fréquences basses. 

 

 

Sans élargissement central de la 
membrane 

Avec élargissement central de la 
membrane Longueur de 

la membrane 
Cs (pF) Ls (pH) Cp (pF) Lp (pH) Cs (pF) Ls (pH) Cp (pF) Lp (pH) 

370 µm 1,07 5,2 1,49 11,7 1,88 4,8 1,40 12,1 

425 µm 1,095 5,18 2,70 12,2 1,88 4,5 2,64 12,12 

480 µm 1,1 4,5 4,25 11,6 1,9 4,95 3,95 12,4 

Tableau 1.6 : Valeurs des éléments du modèle électrique obtenues à l’état bas pour les 
différentes configurations de membrane en considérant les membranes posées sur les 

électrodes d’actionnement. 

 
Ces résultats de simulations électriques indiquent un dysfonctionnement des commutateurs 

si la déformation de la membrane ne correspond pas à celle obtenue par simulations 
mécaniques, et soulignent l’importance d’une étude pluridisciplinaire lors de la conception 
d’un commutateur MEMS RF. 
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I.7 – Conclusion  

L’étude bibliographique présentée dans les premiers paragraphes de ce chapitre nous a 
permis d’appréhender les difficultés rencontrées lors de la conception de commutateurs 
MEMS RF, et de les contourner en concevant une structure MEMS originale présentant de 
multiples avantages à la fois mécaniques et électriques. 

Les études mécaniques et électromagnétiques que nous avons réalisées par simulations sur 
nos commutateurs MEMS RF présagent un fonctionnement correct de ces composants sur les 
bandes K et Ka à condition, toutefois, que les membranes se déforment comme prévu lors d’un 
actionnement, c'est-à-dire, sans se poser sur les électrodes de commande. En outre, la présence 
du gap d’air entre la membrane et les électrodes devrait considérablement améliorer la fiabilité 
de nos commutateurs électrostatiques à contact capacitif, voire même éliminer le problème de 
collage dû à la charge du diélectrique qui est aujourd’hui la cause principale limitant la durée 
de vie de ce type de commutateur (cf. paragraphe I.4.6.3). Pour parvenir à ces résultats, 
d’importants efforts sont à prévoir pour l’élaboration du procédé de fabrication technologique 
des commutateurs. 

En attendant de pouvoir réaliser des mesures sur des commutateurs fonctionnels, les 
résultats de simulations électromagnétiques seront utilisés dans le chapitre II pour la 
conception d’un déphaseur à commutateurs MEMS. 
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CChhaappiittrree  IIII  

EEttuuddee  eett  ccoonncceeppttiioonn  ddeess  ddéépphhaasseeuurrss  àà  

ccoommmmuuttaatteeuurrss  MMEEMMSS  RRFF  

 

II.1 – Introduction 

Les déphaseurs sont des composants essentiels dans la mise en œuvre d’antennes à 
balayage électronique de faisceau pour les systèmes radar et de télécommunications, et sont 
actuellement construits en utilisant des matériaux ferromagnétiques, des diodes PIN, des diodes 
varicap, ou des commutateurs à FET (MESFET, HEMT). Les déphaseurs à base de matériaux 
ferromagnétiques fournissent d'excellentes performances et peuvent fonctionner sous des 
puissances RF élevées. Les inconvénients de ces déphaseurs sont leur coût de fabrication et 
leur consommation relativement élevés. Les déphaseurs à l'état solide sont considérablement 
utilisés dans les systèmes à réseaux déphasés modernes. Les circuits à diodes PIN consomment 
plus d'énergie que les déphaseurs à FET, mais permettent d'obtenir des pertes plus faibles et 
supportent des niveaux de puissance très élevés, notamment aux fréquences millimétriques. 
L'avantage des déphaseurs à FET est qu'ils peuvent être intégrés avec les amplificateurs à gain 
variable en technologie MMIC sur la même puce et en face arrière des éléments rayonnants, 
réduisant ainsi les coûts d'assemblage des systèmes à réseaux déphasés. 

Les déphaseurs peuvent être classés en deux catégories : les déphaseurs analogiques et les 
déphaseurs numériques. Les déphaseurs analogiques permettent d'obtenir une variation 
continue du déphasage de 0° à 360°, correspondant à la variation continue du signal de 
contrôle. Les déphaseurs numériques fournissent un ensemble de valeurs discrètes de 
déphasage, qui sont sélectionnées, dans la majorité des cas, par une combinaison de signaux de 
contrôle numériques. Un déphaseur N-bits permet de sélectionner une valeur de déphasage 
parmi 2N valeurs prédéfinies, typiquement constituées par une combinaison des valeurs 11.25°, 
22.5°, 45°, 90° et 180°. Les déphaseurs numériques trouvent ainsi de nombreuses applications 
dans les systèmes d'antennes à réseaux déphasés pour lesquels ils sont mieux adaptés, du fait 
de leur parfaite compatibilité avec le contrôle du balayage par microprocesseur. 
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La réponse de la phase en fonction de la fréquence peut être constante ou linéaire. Les 
circuits à phase constante sont utilisés pour le traitement du signal dans les applications radar, 
les composants (mélangeurs SSB (Single Side Band), modulateurs vectoriels, amplificateurs 
équilibrés, etc.) et systèmes de communications large bande, et les systèmes d'instrumentation 
de haute précision. Pour ce type de déphaseur, les techniques des réseaux commutés et des 
lignes chargées offrent les meilleurs résultats. Les circuits à phase linéaire sont principalement 
utilisés dans les réseaux déphasés TTD (True-Time-Delay), notamment dans ceux couvrant une 
largeur de bande importante, et peuvent être réalisés en utilisant le concept de lignes 
commutées. 

 
Les déphaseurs à semi-conducteurs sont bien avancés : des circuits 5 ou 6 bits, présentant 

d'excellentes performances, sont disponibles pour la plage 5–20 GHz. Les déphaseurs à diodes 
PIN et à FET peuvent couvrir la bande 1–100 GHz, bien que les pertes augmentent avec la 
fréquence et deviennent très pénalisantes sur la bande 30–100 GHz où elles atteignent 7–10 dB 
en fonction du nombre de bits. Les temps de commutation de ces circuits sont très faibles, de 
l'ordre de 1 à 50 ns, en fonction de la puissance RF et de la taille des composants semi-
conducteurs. Le tableau 2.1, issu de la référence [1], présente un résumé des derniers résultats 
obtenus sur les déphaseurs à diodes PIN et à FET sur substrat GaAs. 

 
Les commutateurs MEMS, qui présentent des pertes et des consommations extrêmement 

faibles, peuvent avantageusement remplacer les composants électroniques dans la fabrication 
des déphaseurs. De plus, comme la capacité d'un commutateur MEMS à l'état haut est très 
petite, un déphaseur à MEMS offre de bonnes performances sur une bande plus large par 
rapport à un circuit équivalent utilisant des composants semi-conducteurs. C'est pour ces 
raisons que le développement des déphaseurs à MEMS a progressé très rapidement durant ces 
trois dernières années avec des résultats exceptionnels sur les pertes de 8 à 75 GHz. Par 
ailleurs, l'intégration monolithique des déphaseurs à MEMS avec les amplificateurs, les 
oscillateurs et les mélangeurs est possible et permet de réduire le coût global et la complexité 
des antennes à balayage électronique. Cependant, les temps de commutation des micro-
commutateurs à déflexion électrostatique sont assez élevés (≈ µs) ce qui peut limiter leur 
champ d’application. 

 
Dans ce chapitre, nous nous intéressons, dans un premier temps, aux divers concepts de 

déphaseurs à MEMS, tous issus des déphaseurs à semi-conducteurs. Pour chacun d'eux, des 
exemples de réalisation relevés dans la littérature viendront compléter la présentation du 
principe de fonctionnement, et un état de l'art sera dressé sous forme de tableaux. Dans une 
seconde partie, nous présentons le déphaseur à MEMS que nous avons conçu à l'IEMN. 
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Auteurs Topologie du déphaseur 
Composant – substrat 

Type de 
déphasage 

Fréquence 
(GHz) 

Erreur de 
phase 

Perte 
(dB) 

Variation 
d’amplitude 

(dB) 

Surface 
(mm2) 

Nakajima et 
al. 

Réflexion 
FET – Céramique Numérique (3 bits) 1,5–1,6 ±10° 1,7 ±0,2 60 x 50 

Kato et al. 
Filtres commutés 
FET – Verre époxy Numérique (5 bits) Bande L 2,4° rms 8,2 ±0,5 36 x 15 

Andricos et 
al. 

Ligne chargée + réflexion 
FET – GaAs 

Numérique (6 bits) 
Phase constante 5–6 ±5° 8,7 — 9,5 x 4 

Murphy et 
al. 

Ligne chargée + réflexion 
PIN – GMIC 

Numérique (6 bits) 
Phase constante 6–18 3,5° rms 5,3 ±0,3 25 x 8,2 

Wilson et al. 
Réflexion 
PIN – GaAs 

Numérique (4 bits) 
Phase linéaire 8–12 — 4 ±1 3,7 x 2,3 

Coats et al. 
Filtres commutés 
PIN – GaAs 

Numérique (5 bits) 
Phase constante 7–12 — 4,7 ±0,7 6,6 x 3,8 

Boire and 
Marion 

Réflexion + filtres commutés 
FET – GaAs 

Numérique (5 bits) 
Phase constante 6–18 3° rms 13 0,4 rms 4,2 x 3,8 

Wallace et 
al. 

Filtres commutés 
FET – GaAs 

Numérique (4 bits) 
Phase constante 11,7–12,7 ±2° 6 ±0,3 1,3 x 1 

Glance 
Réflexion 
PIN – Silicium 

Numérique (4 bits) 
Phase constante 11,7–12,7 — 1,6 ±0,2 50 x 20 

Glance 
Réflexion 
PIN – Silicium 

Numérique (4 bits) 
Phase constante 14–14,45 ±6° 1,4 ±0,1 42,5 x 17 

Chen et al. 
Réflexion 
Diode varicap – GaAs 

Analogique (360°) 
Phase constante 16–18 — 4,2 ±0,9 2 x 6 

Campbell 
and Brown 

Filtres commutés 
FET – GaAs 

Numérique (5 bits) 
Phase constante 17–21 3° rms 5 ±0,6 1,7 x 0,75 

Schindler 
and Miller 

Filtres commutés 
FET – GaAs 

Numérique (3 bits) 
Phase constante 18–40 10° rms 9 ±1,0 2,1 x 1,3 

Penn 
Réflexion + filtres commutés 
pHEMT – GaAs 

Numérique (4 bits) 
Phase constante 28–36 ±10° 8 ±1,0 3,1 x 1,3 

Teeter et al. 
Filtres commutés 
PIN – GaAs 

Numérique (3 bits) 
Phase constante 30–36 ±10° 7 ±1,0 — 

Maruhashi 
et al. 

Filtres commutés 
FET – GaAs 

Numérique (4 bits) 
Phase constante 33–36 3,3° rms 15 0,9 rms 2,5 x 2,2 

Takasu et al. 
Ligne chargée + réflexion 
PIN – GaAs 

Numérique (3 bits) 
Phase constante 34–36 9,5° rms 3,8 ±1,0 3,5 x 2,5 

Aust et al. 
Lignes commutées 
FET – GaAs 

Numérique (3 bits) 
Phase linéaire 43–45 < 7° 7,5 ±0,5 2,8 x 2,0 

Dunn et al. 
Lignes commutées 
FET – GaAs 

Numérique (4 bits) 
Phase linéaire 42–46 3,3° 10,5 ±1,0 2,5 x 1,3 

Jacomb-
Hood et al. 

Réflexion 
PIN – GaAs 

Numérique (3 bits) 
Phase linéaire 61–64 5,2° rms 8,8 ±1,8 3,2 x 1,9 

Weinreb et 
al. 

Réflexion 
Diode varicap – GaAs 

Analogique 
Phase constante 75–110  8,7 ±2,5 2 x 0,9 

Zuefle et al. 
Ligne chargée 
FET – GaAs 

Numérique (4 bits) 
Phase constante 92–96 2,1° rms 12,4 ±0,8 2,5 x 1 

 
Tableau 2.1 : Performances des derniers déphaseurs à composants semi-conducteurs       

(tableau issu de la référence [1]). 
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II.2 – Déphaseurs en transmission 

Les déphaseurs en transmission représentent l'une des deux grandes classes de déphaseurs 
hyperfréquences. Dans ce type de déphaseurs, le signal traverse un circuit de déphasage qui 
peut être une simple ligne de longueur appropriée, une ligne perturbée par des charges 
périodiques ou non, ou encore un filtre passe-bas ou passe-haut. La valeur du déphasage peut 
être ajustée de façon analogique ou numérique en faisant varier la charge de la ligne ou en 
commutant différents circuits de déphasage. Les paragraphes suivants présentent les principes 
de fonctionnement des déphaseurs en transmission à MEMS RF qui peuvent être classés en 
quatre sous-catégories : 

 Les déphaseurs à lignes commutées 
 Les déphaseurs à réseaux commutés 
 Les déphaseurs à ligne chargée 
 Les déphaseurs à ligne distribuée 

 
Pour chacune de ces catégories, des exemples de réalisation seront présentés. A la fin de 

chaque paragraphe, nous avons également répertorié, sous forme de tableau, les performances 
publiées pour chacun de ces types de déphaseurs. 

II.2.1 – Déphaseurs à lignes commutées 

L'une des méthodes les plus simples pour concevoir un déphaseur numérique consiste à 
utiliser la technique des lignes à retard commutées. Dans ce cas, chaque bit de retard est 
implémenté séparément, sous forme de section, et un déphaseur N-bits est construit en utilisant 
N sections mises en cascade. Chaque section est constituée de deux trajets et de commutateurs 
MEMS deux voies de type SPDT (single-pole double throw), qui routent le signal RF vers l'un 
ou l'autre de ces trajets de longueurs différentes. L'un des deux trajets est pris comme référence 
et sa longueur fournit le déphasage de référence. L'autre trajet est plus long, d'une longueur ∆L 
correspondant au déphasage, ∆φ, souhaité. Le déphasage relatif entre les deux trajets commutés 
est défini par : 

 L∆=∆ βφ  (2.1) 

où β est la constante de phase de la ligne de transmission. 
 
La figure 2.1 illustre ce type de section dans le cas d'utilisation de commutateurs séries et 

parallèles. Les réalisations à base de commutateurs séries utilisent généralement quatre 
commutateurs [5–7] : lorsque les commutateurs S1 et S1’ sont actionnés, S2 et S2’ ne le sont 
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pas, et inversement. Il est possible de réduire le nombre de commutateurs à trois par section si 
la dimension électrique de la ligne de référence est courte à la fréquence de travail. Dans ces 
conditions, un seul commutateur est placé au milieu de la ligne de référence. Lorsque ce 
commutateur est ouvert, les stubs ouverts connectés aux jonctions en T seront suffisamment 
courts pour ne pas perturber le fonctionnement du circuit [15, 16]. Le nombre de commutateurs 
par section peut aussi être réduit à trois en utilisant des commutateurs parallèles placés à une 
distance de λ/4 des jonctions en T [8, 47]. Dans ce cas (cf. Figure 2.1b), quand les 
commutateurs S1 et S1’ sont actionnés, S2 ne l'est pas, et inversement. Lorsqu'un commutateur 
parallèle est actionné, il crée un court-circuit RF entre la ligne de transmission et la masse qui, 
ramené au niveau de la jonction en T, équivaut à un circuit ouvert. En prenant une longueur de 
référence de λ/2, il est possible d'activer ou de désactiver la ligne de référence en plaçant un 
seul commutateur parallèle en son milieu : lorsque le commutateur est actionné, il ramène des 
circuits ouverts sur chacune des jonctions en T, qui rendent “invisible” la ligne de référence. Le 
signal RF est alors transmis à travers la ligne à retard. Lorsque c'est S1 et S1’ qui sont 
actionnés, la ligne à retard devient “invisible” à son tour et le signal passe par la ligne de 
référence.  

 

S1’S1

S2 Ligne de référence

Ligne à retard

∆L

Entrée

λ/4λ/4

λ/4 λ/4 Sortie

Commutateur
parallèle

S1’S1

S2’S2

Ligne de référence

Ligne à retard

L

L + ∆L

Entrée Sortie

Commutateur
série

S1’S1

S2 Ligne de référence

Ligne à retard

∆L

Entrée

λ/4λ/4

λ/4 λ/4 Sortie

Commutateur
parallèle

S1’S1

S2 Ligne de référence

Ligne à retard

∆L

Entrée

λ/4λ/4

λ/4 λ/4 Sortie

Commutateur
parallèle

S1’S1

S2’S2

Ligne de référence

Ligne à retard

L

L + ∆L

Entrée Sortie

Commutateur
série

S1’S1

S2’S2

Ligne de référence

Ligne à retard

L

L + ∆L

Entrée Sortie

Commutateur
série

 

 (a) (b) 

Figure 2.1 : Principe d'une section de déphasage 1 bit à lignes commutées à commutateurs 
séries (a) et à commutateur parallèle (b). 

Bien que les lignes de transmission utilisées pour les déphaseurs à lignes commutées 
soient le plus fréquemment des lignes micro-ruban [5–7, 10–13, 47], les lignes coplanaires 
peuvent aussi être employées [8, 9]. Ces dernières sont d'ailleurs particulièrement bien 
adaptées à l’utilisation de commutateurs parallèles. Des sections de déphasage 1 bit à trois 
commutateurs parallèles, réalisées par Raytheon sur ligne micro-ruban et par l'Université du 
Michigan sur lignes coplanaires sont présentées sur la figure 2.2. 
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 (a) (b) 

Figure 2.2 : Sections de déphasage 1 bit à trois commutateurs réalisées par Raytheon 
[10, 11] sur ligne micro-ruban (a) et par l'université du Michigan [8] sur ligne coplanaire (b). 

L'utilisation de commutateurs parallèles sur des lignes micro-ruban nécessite une 
connexion des ponts à la masse, ce qui peut être réalisé soit en utilisant des trous métallisés qui 
augmentent la complexité et les coûts de fabrication [12, 13, 15, 16], soit en connectant les 
ponts à des stubs ouverts quart d'onde qui se comportent comme des masses virtuelles au 
niveau du pont. L'inconvénient de cette dernière solution réside dans une forte réduction de la 
largeur de bande. Pour pallier ce problème, Raytheon utilise des stubs papillon λ/4 
(cf. Figure 2.2a), mais la largeur de bande reste limitée à environ 5 % [10, 11].  

 
Pour obtenir un déphaseur N-bits, plusieurs sections avec des déphasages différents sont 

cascadées comme le montre la figure 2.3. En général, pour un déphaseur 3 bits, les déphasages 
des différentes sections sont de 45°, 90° et 180°. En combinant ces déphasages, il est possible 
d'obtenir huit états de phase compris entre 0° à 315° par pas de 45°. Notons que le déphasage 
relatif nul correspond au passage du signal à travers tous les trajets de référence. La figure 2.4 
présente deux déphaseurs 4 bits à lignes commutées : celui réalisé par Rockwell utilise des 
commutateurs séries, alors que Raytheon a préféré des commutateurs parallèles. Le déphasage 
obtenu augmente linéairement avec la fréquence comme c'est typiquement le cas pour toutes 
les techniques de ligne à retard utilisant des lignes de transmission à dispersion minimale. 

 

Commutateur
série 

45°

90°

180°

Entrée Sortie

Commutateur
parallèle 

45°

90°

180°

Entrée Sortie

Commutateur
série 

45°

90°

180°

Entrée Sortie

Commutateur
série 

45°

90°

180°

Entrée Sortie

Commutateur
parallèle 

45°

90°

180°

Entrée Sortie

Commutateur
parallèle 

45°

90°

180°

Entrée Sortie
 

 (a) (b) 
Figure 2.3 : Principe des déphaseurs à lignes commutées N bits à commutateurs séries (a) 

et parallèles (b). 
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 (a) (b) 

Figure 2.4 : Déphaseurs 4 bits à lignes commutées réalisés par Rockwell avec des 
commutateurs séries [5] (a) et par Raytheon avec des commutateurs parallèles [10, 11] (b). 

Dans le cas de l'utilisation de commutateurs SPDT, les performances du déphaseur 
dépendent fortement de la conception des jonctions en T, puisque pour chaque état de phase, le 
signal RF doit traverser 2N commutateurs et 2N jonctions en T (N étant le nombre de bits). 
Dans ce type de déphaseur, la largeur de bande relative est limitée à environ 20 % par les 
jonctions en T [1].  Dans le cas de l'utilisation de commutateurs séries, pour compenser la 
désadaptation introduite par les stubs ouverts de la ligne non-connectée (qui doivent être le plus 
court possible), un circuit d'adaptation à inductance série peut être placé devant chaque 
jonction en T (cf. Figure 2.4a). Ceci permet d'élargir la bande fréquentielle du déphaseur qui 
peut atteindre des performances correctes jusqu'à 40 GHz [5]. 

La perte d'insertion d'un déphaseur à lignes commutées est principalement due aux pertes 
des commutateurs et aux pertes métalliques. Pour obtenir un circuit à faible perte, il est donc 
nécessaire de réduire au maximum les longueurs des lignes de transmission en les disposant de 
manière à obtenir un circuit le plus compact possible. La diminution de la perte d'insertion peut 
aussi être obtenue en réduisant le nombre de commutateurs sur le trajet entre l'entrée et la sortie 
du déphaseur. L'Université du Michigan et Rockwell ont développé récemment une nouvelle 
topologie de déphaseur à lignes commutées qui repose sur l'utilisation de commutateurs quatre 
voies de type SP4T (single-pole four-throw) [12, 13]. Ces commutateurs permettent de 
concevoir des sections à quatre lignes de transmission : une ligne sert de référence, les trois 
autres de lignes à retard. Une section correspond ainsi à un déphaseur 2 bits. La figure 2.5 
compare les principes des déphaseurs utilisant des commutateurs SPDT et SP4T. L'avantage du 
déphaseur à commutateurs SP4T est la réduction par un facteur 2 du nombre de commutateurs 
traversés par le signal RF entre l'entrée et la sortie du déphaseur. De plus, pour un déphasage 
donné, les lignes à retard qui ne sont pas traversées par le signal ne sont pas systématiquement 
remplacées par une ligne de référence. Ainsi, les pertes du déphaseur peuvent être fortement 
réduites. Notons, toutefois, que celles-ci fluctuent en fonction de la longueur de la ligne à 
retard traversée, et dépendent donc de l’état de phase du déphaseur. Pour s’affranchir de ce 
phénomène, il faudra prévoir un circuit de compensation des pertes à la sortie du déphaseur. 
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Figure 2.5 : Topologies de déphaseurs 2 bits à lignes commutées utilisant des 
commutateurs SPDT (a) et SP4T (b). 

Des déphaseurs 2 bits et 4 bits (deux sections cascadées) ont été réalisés avec des SP4T. 
La perte d'insertion moyenne mesurée du déphaseur 2 bits est d’environ 0,62 dB sur la bande 
8-12 GHz, et celle du déphaseur 4 bits, présenté sur la figure 2.6b, est comprise entre 1 dB et 
1,6 dB sur la même plage fréquentielle. Ces déphaseurs sont à l'état de l'art en ce qui concerne 
les pertes des déphaseurs 2 et 4 bits. 

 
 

        
(a) (b) 
 

Figure 2.6 : Principe du commutateur SP4T (a) et déphaseur 4 bits à lignes commutées 
réalisé par l'Université de Michigan et Rockwell [12,13] (b). 

Le tableau 2.2 résume les performances des principaux déphaseurs à lignes commutées à 
MEMS, présentés dans la littérature. Dans ce tableau, les déphaseurs sont classés en fonction 
de leur nombre de bits et de leur fréquence de travail. 
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Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de phase Taille 

[9] Lignes CPW 
Commutateurs  parallèles 
capacitifs 
25–30 V 

1 bit 
Déphasage linéaire 
0°/180° @ 35 GHz 

35 GHz < 1 dB @ 35 GHz — + 5° @ 35 GHz — 

[8] Lignes CPW 
Commutateurs parallèles 
capacitifs 

1 bit 
Déphasage linéaire 
0°/90° @ 90 GHz 

Bande W 
(75–110 GHz) 

1,75 dB rms sur 75–97 GHz < -10 dB sur 75100 GHz + 9° @ 90 GHz 

1,3 mm
x 

2,3 mm

[8] Lignes CPW 
Commutateurs  parallèles 
capacitifs 

1 bit 
Déphasage linéaire 
0°/180° @ 90 GHz 

Bande W 
(75–110 GHz) 

1,75 dB rms sur 75–97 GHz < -10 dB sur 75–100 GHz + 22° @ 90 GHz 

1,3 mm
x 

1,85 mm

[12] 
[13] 

Lignes micro-ruban 
Commutateurs séries 
SP4T 

2 bits 
Déphasage linéaire 
0°/90°/180°/270° @10 GHz Bande X 

(8–12 GHz) 

0,31 dB min (0°) @ 11, 5 GHz 
0,94 dB max (270°) @ 9,5 GHz 
0,85 dB @ 18 GHz 
0,5 à 0,6 dB rms sur 8–12 GHz 
< 1,2 dB sur 0–18 GHz 
pour tous les états de phase 

< -17 dB sur 8–12 GHz      
<-10,5 dB sur 0–18 GHz    
pour tous les états de 
phase 

+0,1° (90°) @ 10,25 GHz 
-2,2°  (180°) @ 10,25 GHz 
+2,0  (270°) @ 10,25 GHz 

2,5 mm
x 

4,8 mm

[5] Lignes micro-ruban 
Commutateurs séries 
75 V 

3 bits 
Déphasage linéaire 
Pas de 45° @ 35 GHz 
Déphasage max. = 315° 

Bande Ka 
(0 - 40 GHz) 

< 2,46 dB @ 35 GHz 
pour tous les états de phases 

< -15 dB sur toute la 
bande et pour tous les 
états de phase 

5,1° max. @ 35 GHz 
2,8° rms pic @ 38 GHz 
2,0° rms moy. sur 0–40 GHz 

3,5 mm
x 

2,6 mm

[10] 
[11] 

Lignes micro-ruban 
Commutateurs  parallèles 
capacitifs 
45 V 

3 bits 
0°/45°/90°/180° 

34 GHz 

1,4 dB @ 34 GHz pour 0°              
2,2 dB @ 34 GHz pour 315°         
1,7 dB rms @ 34 GHz 

< -13 dB @ 34 GHz 
pour tous les états de 
phase 

-13,1° (45°) @ 34 GHz 
+1,2° (90°) @ 34 GHz 
-7,6° (180°) @ 34 GHz — 

[13] Lignes micro-ruban 
Commutateurs séries 
SP4T 
 

4 bits (2 x 2 bits) 
Déphasage linéaire 
0°/90°/180°/270° 
0°/22,5°/45°/67,5° 

Bande X 
(8–12 GHz) 

1,0 dB @ 8 GHz                             
1,2 dB @ 10 GHz                          
1,6 dB @ 12 GHz 

< -14 dB sur 8–12 GHz      
pour tous les états de 
phase 

-0,9°/+2,3° max. @ 9,97 GHz 
4,35 mm

x 
4,9 mm

[6] 
[7] 

Lignes micro-ruban 
Commutateurs séries 
98 V 

4 bits 
Déphasage linéaire 
Pas de 22,5° @ 10,8 GHz 
Déphasage max. = 343° 

Bande Ka 
(0 - 40 GHz) 

2,2 à 2,6 dB @ 10 GHz                  
3,6 à 4,3 dB @ 30 GHz           
pour tous les états de phases 

< -20 dB sur toute la 
bande et pour tous les 
états de phase — 

6 mm 
x 

5 mm 

[10] 
[11] 

Lignes micro-ruban 
Commutateurs parallèles 
capacitifs 
45 V 

4bits 
0°/22,5°/45°/90°/180° 

34 GHz 

1,8 dB @ 34 GHz pour 0°           
3,0 dB @ 34 GHz pour 337,5°     
2,25 dB rms @34 GHz 

< -15 dB @34 GHz 
pour tous les états de 
phase 

-12.1° (22,5°) @ 34 GHz 
-13° (45°) @ 34 GHz 
+2,6° (90°) @ 34 GHz 
-7,6 (180°) @ 34 GHz 

— 

 
Tableau 2.2 : Performances des déphaseurs à lignes commutées à MEMS. 

 
L'inconvénient majeur des déphaseurs à lignes commutées est la taille des circuits, 

notamment lorsque des déphasages importants sont réalisés (longueurs des lignes à retard 
importantes). La surface d'un déphaseur 3 bits atteint typiquement une dizaine de mm2 et celle 
d'un déphaseur 4 bits peut occuper quelques dizaines de mm2. 
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II.2.2 – Déphaseurs à réseaux commutés 

Cette classe de déphaseurs peut être considérée comme une évolution du concept des 
déphaseurs à lignes commutées. Le principe des déphaseurs à réseaux commutés est présenté 
sur la figure 2.7. Avant d'atteindre la sortie du circuit, le signal RF traverse soit le réseau 1, soit 
le réseau 2, ayant chacun une perte d'insertion la plus faible possible et présentant, 
respectivement, des retards de phase φ 1 et φ 2. Ces réseaux peuvent être conçus pour obtenir un 
déphasage différentiel, ∆φ  = φ 1 – φ 2, variant linéairement avec la fréquence, restant constant 
avec la fréquence, ou suivant toute autre réponse fréquentielle nécessaire à l'application. Un 
déphaseur à lignes commutées est un cas particulier des déphaseurs à réseaux commutés, qui 
produit une variation linéaire de la phase avec la fréquence. 

 
 

Réseau 1
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S1
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S1’

S2’
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Réseau 1
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S2’
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S1’

S2’

Sortie

 
 

Figure 2.7 : Principe général des déphaseurs à réseaux commutés. 

Les réseaux commutés, les plus fréquemment utilisés sont les filtres passe-bas / passe-haut, 
qui se présentent, généralement, sous la forme de cellules en T ou en π (cf. Figure 2.8). 
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(a) (b) 
Figure 2.8 : Principe des déphaseurs à filtres commutés utilisant des réseaux en T (a) et 

des réseaux en π (b). 
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Le coefficient de transmission de la cellule en T, obtenu à partir de la matrice ABCD 
normalisée, est donné par [2, 3]: 

 
)2()1(2

2
221

nnnnnn XBXBjXB
S

−++−
=  (2.2) 

où Xn et Bn sont la réactance et la susceptance normalisées, respectivement, par rapport à 
l'impédance Z0 et à l'admittance Y0 de la ligne de transmission. 

 
La phase entre l'entrée et la sortie du réseau, φ, est donnée par : 
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Quand Bn et Xn changent de signe (cf. Figure 2.8), la phase φ  conserve la même valeur, 
mais change aussi de signe. Ainsi, le déphasage différentiel, ∆φ, causé par la commutation 
entre les réseaux passe-bas et passe-haut est donné par : 
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Si le déphaseur est parfaitement adapté, nous avons : 

 011 =S  (2.5) 

Si de plus, nous considérons le cas sans perte, nous pouvons aussi écrire : 

 2
2111 1 SS −=  (2.6) 

Ce qui conduit à la relation suivante entre Bn et Xn : 

 
1

2
2 +

=
n

n
n X

X
B  (2.7) 

Le déphasage différentiel peut alors être exprimé en fonction de Xn : 

 
⎟
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X
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Nous obtenons ainsi : 

 133 



Chapitre II Etude et conception des déphaseurs à commutateurs MEMS RF 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ∆=

4
tan φ

nX  (2.9) 

 
En substituant Xn dans (2.7), nous obtenons : 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ∆=

2
sin φ

nB  (2.10) 

Ces deux dernières équations permettent de dimensionner les éléments du circuit en 
fonction du déphasage différentiel souhaité. 

 
En suivant une analyse similaire, nous aboutissons, dans le cas des filtres en π, aux 

équations suivantes : 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ∆=

4
tan φ

nB  (2.11) 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ ∆=

2
sin φ

nX  (2.12) 

La largeur de bande de ces déphaseurs peut être examinée en considérant les variations de 
φ 1 et φ 2 avec la fréquence. Pour un filtre passe-bas en T, le retard de phase, φ 1, augmente avec 
la fréquence, alors que pour le filtre passe-haut, l'avance de phase, φ 2, diminue avec la 
fréquence. Comme φ 1 et φ 2 sont, respectivement, un retard et une avance de phase, leurs 
signes sont opposés et ∆φ  = φ 1 – φ 2 = |φ 1| + |φ 2|. Ainsi, les deux variations ont tendance à se 
compenser l'une et l'autre, et ∆φ  reste relativement constant en fonction de la fréquence. 

 
Les déphaseurs à filtres commutés peuvent facilement être implémentés avec des 

commutateurs MEMS de type SPDT (1 vers 2). Les condensateurs et les selfs peuvent être 
réalisés en utilisant des éléments localisés, des lignes de transmission, ou une combinaison des 
deux [15, 16]. A l'heure actuelle, la plupart des déphaseurs à réseaux commutés, présentés dans 
la littérature, utilisent des commutateurs semi-conducteurs (cf. tableau 2.1). Les réseaux de 
déphasage développés pour ces applications peuvent être exploités dans de nouvelles 
conceptions de déphaseurs à base de commutateurs MEMS. 

 
Pour remédier au problème de taille des déphaseurs à lignes commutées, l'Université du 

Michigan et Rockwell ont développé des déphaseurs 2 bits et 4 bits à réseaux commutés 
utilisant une approche semi-localisée [15, 16]. Le déphasage différentiel est obtenu en 
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commutant entre une simple ligne de référence (déphasage nul) et un réseau déphaseur en π à 
éléments localisés identique à celui représenté sur la figure 2.9.  

 

Lt

Ct Ct

LtLt

CtCt CtCt

 
 

Figure 2.9 : Réseau déphaseur en π à éléments localisés [15, 16]. 

Afin d'obtenir un déphaseur faible perte, l'inductance localisée est remplacée par une ligne 
de transmission à faible perte et deux condensateurs MIM (Metal Insulator Metal) 
(cf. Figure 2.10b). L'étude menée sur des réseaux déphaseurs de 45° et 90° a montré que la 
mise en cascade de deux réseaux 45° permet d'obtenir une bande passante plus large et une 
meilleure linéarité de phase que dans le cas où un seul circuit 90° est utilisé, ce qui s'explique 
par l'augmentation de la nature “distribuée” du circuit. Une cascade de quatre réseaux 22,5° 
donne une bande passante encore plus large, mais les condensateurs MIM deviennent trop 
petits pour rester compatibles avec les procédés de fabrication des MMIC. Par conséquent, le 
réseau 45° a été utilisé comme brique de base pour la conception de réseaux déphaseurs de 45°, 
90° et 180°. La section correspondant au bit de phase 90° est schématisée sur la figure 2.10. 
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 (a) (b) 
Figure 2.10 : Circuit équivalent du bit de phase 90° utilisant deux réseaux 45° cascadés (a), 

et transformation équivalente en réseau semi-localisée (b) [15, 16]. 

A la fréquence centrale du circuit, la ligne de transmission est équivalente à un réseau en π 
(L1, C1). Ainsi, une partie de la capacité d'origine Ct du réseau à éléments localisés est réalisée 
par la capacité C1 de la ligne de transmission. L'impédance, Z, et la longueur électrique, θ, de la 
ligne de transmission sont calculées en utilisant les relations : 
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La valeur de C0 peut être choisie arbitrairement, mais une valeur élevée se traduit par une 
ligne de transmission haute impédance. Bien qu'une impédance de ligne très élevée favorise la 
conception de circuits relativement compacts, elle se traduit aussi par une ligne très étroite qui 
fournit des pertes de conduction élevées. Par conséquent, une ligne de transmission de largeur 
modérée (Z = 55 à 65 Ω) est choisie pour minimiser les pertes, tout en gardant des valeurs de 
capacités MIM suffisamment importantes pour rester compatible avec les procédés de 
fabrication MMIC. 

La taille du déphaseur 2 bits est de 1,95 mm x 2,49 mm, et celle du déphaseur 4 bits, 
présenté sur la figure 2.11, n'est que de 2,15 mm x 3,20 mm. Ces tailles extrêmement réduites 
placent ces deux circuits à l'état de l'art des déphaseurs à MEMS en bande X. Ces déphaseurs 
atteignent d’excellentes performances sur une largeur de bande relative de 40 % autour de 
10 GHz (cf. tableau 2.3). 

 

 
Figure 2.11 : Déphaseur 4 bits miniature à réseaux semi-localisés réalisé par l'Université du 

Michigan et Rockwell [16]. 

 

Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de  phase Taille 

[15] Lignes micro-ruban 
Réseaux semi-localisée 
Commutateurs séries 

2 bits 
Déphasage linéaire 
0°/90°/180°/270° 

Bande X 
(10 GHz) 

0,70 dB rms @ 9,45 GHz               
0,81 dB rms sur 6–14 GHz      
pour  tous les états de phase 

< -14 dB sur 6–14 GHz      
pour tous les états de 
phase 

-1,3° (90°) @ 9,45 GHz 
+1° (180°) @ 9,45 GHz 
-0,6 ° (270°) @ 9,45 GHz 

2,49 mm
x 

1,95 mm

[16] Lignes micro-ruban 
Réseaux semi-localisée 
Commutateurs séries 

4 bits 
Déphasage linéaire 
0°/22,5°/45°/90°/180° 

Bande X 
(10 GHz) 

1,33 dB rms @ 8 GHz                   
1,47 dB rms @ 9,42 GHz               
1,64 dB rms @ 12 GHz 

< -10,5 dB sur 0 –12 GHz  
pour tous les états de 
phase 

2,0° rms @ 9,42 GHz 
-3,3°/+2,7° max. @ 9,42 GHz 

3,2 mm
x 

2,15 mm

 
Tableau 2.3 : Performances des déphaseurs à réseaux commutés à MEMS. 
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II.2.3 – Déphaseurs à ligne chargée 

Les déphaseurs à lignes chargées ont été considérablement étudiés dans les années 1960 et 
1970. Plus récemment, la technologie des composants MEMS RF a donné un nouvel attrait à 
ce type de déphaseurs. Le mécanisme de déphasage dans ce type circuit est basé sur la charge 
d'une ligne de transmission uniforme par une petite réactance, comme illustré sur la 
figure 2.12. Le signal transmis sur la ligne subit un déphasage, ∆φ, qui dépend de la 
susceptance normalisée, b = B / Y0, Y0 étant l'admittance caractéristique de la ligne de 
transmission.  

 

 
 

Figure 2.12 : Principe du déphaseur à ligne chargée. 

La réflexion causée par la susceptance normalisée b est donnée par [3]: 

 ( )
( ) jb

jb
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+
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11  (2.14) 

La tension associée à l'onde transmise est VT  = VI + VR, où VI et VR sont, respectivement, 
les tensions des ondes incidente et réfléchie. Le coefficient de transmission, T, est donné par : 
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L'onde transmise s'exprime alors par : 
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A partir de cette équation, nous pouvons déduire l'expression du déphasage différentiel 
entre l'entrée et la sortie du circuit : 

 ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛=∆ −

2
tan 1 bφ  (2.17) 
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Dans le cas d'une charge capacitive (b > 0), ∆φ  est positif, ce qui signifie que le signal de 
sortie présente un retard de phase par rapport au cas d'une ligne non chargée. Si la charge est 
inductive (b < 0), ∆φ  est négatif, le signal de sortie présente alors une avance de phase par 
rapport au cas d'une ligne non chargée. 

 
La perte d'insertion du déphaseur, IL,  est donnée par : 

 
21

24

4
⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛

+
==

bV
V

IL
I

T  (2.18) 

En commutant entre deux charges d'impédances conjuguées (± b), le déphasage prend les 
valeurs ± ∆φ, et comme |b| est égal dans les deux états, la perte d'insertion est identique pour 
les deux états de phase. 

 
Quelques réseaux de transformation d'impédance permettant d'obtenir des réactances 

conjuguées sont proposés dans [3, 17, 18]. La figure 2.13 donne des exemples de réseaux 
réalisés à partir de tronçons de lignes et les conditions associées pour obtenir des réactances 
conjuguées [17]. 

 

θ1 θ2

± B

tan(θ2) = - tan(2θ1) tan(θ2) = cotan(2θ1)

± B

θ1 θ2

tan(θ2) = cotan(2θ1)

θ1 θ2

± B ± B

θ1 θ2

tan(θ2) = - tan(2θ1)

(a) (b)

(c) (d)

θ1 θ2

± B

tan(θ2) = - tan(2θ1)

θ1 θ2

± B

tan(θ2) = - tan(2θ1) tan(θ2) = cotan(2θ1)

± B

θ1 θ2

tan(θ2) = cotan(2θ1)

± B

θ1 θ2

tan(θ2) = cotan(2θ1)

θ1 θ2

± B

tan(θ2) = cotan(2θ1)

θ1 θ2

± B ± B

θ1 θ2

tan(θ2) = - tan(2θ1)

± B

θ1 θ2

tan(θ2) = - tan(2θ1)

(a) (b)

(c) (d)

 
 

Figure 2.13 : Exemples de réseaux permettant d'obtenir, pour chacun des états du 
commutateur, des impédances conjuguées (± B) à partir de tronçons de lignes. 

L'inconvénient de la réflexion sur la susceptance produisant le déphasage peut-être 
surmonté en utilisant deux susceptances identiques séparées par une longueur de ligne quart 
d'onde (θ = 90°). La figure 2.14 schématise le circuit ainsi obtenu. Si nous considérons les 
réflexions partielles causées par les deux susceptances au niveau de l'entrée du circuit, les 
ondes réfléchies sont presque égales en amplitude et sont en opposition de phase. Ainsi, les 
réflexions indésirables s'annulent mutuellement. 
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B1 B2 B1 B2

Zc, θ

B1 B2 B1 B2B1 B2B1 B2 B1 B2B1 B2

Zc, θ

 
 

Figure 2.14 : Principe des déphaseurs à ligne chargée par une double charge. 

Dans le cas général, les susceptances sont placées de chaque côté d'un réseau d'adaptation 
central qui assure une adaptation du déphaseur à Z0 dans les deux conditions de charge. Le 
déphasage différentiel obtenu avec ce type de déphaseur à ligne chargée est donné par [2] : 
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où Yc et θ sont, respectivement, l'admittance caractéristique et la longueur électrique de la 
section de ligne utilisée comme réseau d'adaptation, et B1 et B2 sont les susceptances 
commutées. 

Dans le cas d'un déphaseur sans perte, adapté à la fréquence de conception dans les deux 
conditions de charge, le fonctionnement du circuit est décrit par les équations suivantes [19] : 
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où Z0 et Y0 sont l'impédance et l'admittance des ports d'entrée et de sortie, et Zc est l'impédance 
caractéristique de la section de ligne utilisée comme réseau d'adaptation. 

 
Dans le cas particulier où les susceptances commutées sont complexes conjuguées 

(B1 = -B2), la longueur électrique de la ligne d'adaptation est alors nécessairement θ = 90°, et la 
commutation des charges modifie la phase de ± ∆φ / 2 autour de cette valeur. Dans ces 
conditions, les équations (2.20) se simplifient et deviennent : 
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La charge de la ligne par des susceptances complexes conjuguées se traduit, ici aussi, par 

une perte constante pour les deux états de phase et par une réponse à phase constante sur une 
bande relativement large.  

Le déphasage différentiel entre les deux charges commutées peut être contrôlé précisément 
par la valeurs des impédances de charge. Un retard de phase est obtenu par des impédances 
capacitives, typiquement, réalisées par des lignes de transmission en stubs ouverts qui peuvent 
couvrir les fréquences de la bande X à la bande W. Des impédances selfiques peuvent être 
réalisées, jusqu'à la bande Ku, par des stubs reliés à la masse et résultent en une avance de 
phase. Les impédances de charge peuvent également être réalisées par des éléments localisés. 
La largeur de bande de ces déphaseurs dépend du retard de phase et du type de charges 
utilisées. Elle est comprise entre 6 et 16 % lorsque la ligne est chargée par des stubs et entre 
10 et 30 % lorsque des éléments localisés sont utilisés. 

 
Les déphaseurs à ligne chargée présentent une excellente réponse en fréquence pour des 

petits déphasages (11.25°, 22.5° et 45°). En revanche, un déphasage de 90° se traduit par une 
réponse à bande très étroite avec ce type de déphaseurs. Les travaux sur les déphaseurs à ligne 
chargée utilisant des MEMS RF comme commutateurs ont débuté très récemment et très peu 
de résultats ont été publiés à ce jour. 

 
Un déphaseur 3 bits à ligne chargée, réalisé en cascadant trois déphaseurs 1 bit (11.25°, 

22.5° et 45°), a été développé par LG Electronics [20, 21]. Ce déphaseur utilise des 
commutateurs MEMS RF capacitifs pour commuter des impédances conjuguées, obtenues à 
partir de réseaux identiques à celui représenté sur la figure 2.13d. Le bit de poids faible est 
réalisé avec une seule charge, alors que les deux autres utilisent le principe de la double charge. 
Par ailleurs, des stubs en circuit ouvert, permettant d'obtenir un déphasage relativement 
constant sur la bande 10,7–12,75 GHz, sont associés à chacune des charges. Ce déphaseur a été 
intégré dans la conception d'un déphaseur 5 bits pour lequel les deux bits de poids forts (90° et 
180°) sont réalisés par des déphaseurs de type réflexion [21, 22]. 
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Figure 2.15 : Déphaseur 3 bits à ligne chargée par des impédances conjuguées, réalisé par 
LG Electronics [20–22]. 

Un autre déphaseur à ligne chargée a été développé par l'Université du Colorado [23]. Ce 
déphaseur, dont le schéma est donné sur la figure 2.16, utilise une double charge à 
susceptances conjuguées, réalisées par des lignes stubs (d'impédance caractéristique Zstub et de 
longueur Lstub) terminées par des condensateurs reliés à la masse. 
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Figure 2.16 : Principe du déphaseur à ligne chargée développé par l'Université 
du Colorado [23]. 

L'originalité de ce déphaseur est qu'il utilise des condensateurs MEMS RF variables pour 
obtenir un déphasage variable. Ces condensateurs MEMS à actionnement électrostatique sont 
eux-mêmes assez originaux puisqu'ils varient de manière discrète en fonction de la tension 
d'actionnement. La photographie de la figure 2.17a montre un condensateur à variation 
numérique, constitué de huit condensateurs élémentaires placés en parallèle. Ces condensateurs 
se présentent sous forme de membranes métalliques, toutes de même largeur, supportées par 
des bras de largeurs de plus en plus importantes (cf. Figure 2.17b). Ainsi, la constante de 
raideur des membranes varie graduellement d'un condensateur à l'autre, et par conséquent il en 
est de même pour leurs tensions d'effondrement (cf. Chapitre I). Lorsqu'une tension 
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d'actionnement de faible amplitude est appliquée entre toutes ces membranes et l'électrode 
d'actionnement, seules celles maintenues par les bras les plus étroits seront attirées vers 
l'électrode de commande. Les tensions d'effondrement des différentes membranes seront 
ensuite atteintes au fur et à mesure que l'amplitude de la tension d'actionnement augmente. 
Ainsi, les membranes se posent les unes après les autres sur la couche diélectrique qui recouvre 
la ligne RF, ce qui permet d'obtenir une capacité totale de plus en plus élevée, à variation 
quasi-numérique. En effet, avant d'atteindre sa tension d'effondrement, une membrane se 
déplace sur environ un tiers de sa hauteur, et par conséquent, la capacité totale évolue 
continuellement avec la tension d'actionnement puisque lorsqu'une membrane se pose les 
suivantes ont déjà commencé à descendre (cf. Figure 2.17b). Cependant, l'augmentation de la 
capacité totale due à cette variation du gap d'air est négligeable par rapport à la capacité formée 
par les membranes posées, et ainsi, la variation de la capacité peut être considérée comme 
discrète. 

          
 (a) (b) 

Figure 2.17 : Photographie d'une capacité variable numériquement (a) et illustrations des 
bras de largeur variable [coupe c-c] et du déplacement des membranes lors de 

l'actionnement [coupe b-b] (b) [23]. 

Le déphaseur réalisé est présenté sur la figure 2.18, sur laquelle nous pouvons facilement 
distinguer les deux stubs terminés par les condensateurs variables.  

 

 
 

Figure 2.18 : Déphaseur variable à ligne chargée, réalisé par l'Université du Colorado [23]. 
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Les performances obtenues avec les différents déphaseurs présentés dans ce paragraphe 
sont résumées dans le tableau 2.4. 

 
Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de  phase Taille 

[20] 
[21] 
[22] 

Technologie coplanaire 
Simple charge 
Réactances conjuguées 
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (15 - 20 V) 

 
1 bits 
11,25° 
Déphasage constant 

 
 

10,7–12,75 GHz 

 
 
0,38 dB max. sur la bande 

 
 
< -20 dB sur la bande 

 
 
± 0,45° sur la bande 

 

— 

[20] 
[21] 
[22] 

Technologie coplanaire 
Double charge 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (15 - 20 V) 

 
1 bits 
22,5° 
Déphasage constant 

 
 

10,7–12,75 GHz 

 
 
0,88 dB max. sur la bande 

 
 
< -20 dB sur la bande 

 
 
± 0,45° sur la bande 

 

— 

[20] 
[21] 
[22] 

Technologie coplanaire 
Double charge 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (15 - 20 V) 

 
1 bits 
45° 
Déphasage constant 

 
 

10,7–12,75 GHz 

 
 
0,92 dB max. sur la bande 

 
 
< -20 dB sur la bande 

 
 
± 0,45° sur la bande 

 

— 

[20] 
[21] 
[22] 

Technologie coplanaire 
Simple et double charges 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (15 - 20 V) 

 
3 bits 
11,25/22,5°/45° 
Déphasage constant 

 
 

10,7–12,75 GHz 

 
 
2 dB rms sur la bande 

 
 
< -12 dB sur la bande 

 
 
2° rms sur la bande 

 
5 mm 

x 
5 mm 

[23] 
 

Technologie coplanaire 
Simple et double charges 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (0 - 42 V) 

 
Variation numérique 
40,5° max. à 42 V 
Déphasage constant 

 
 

26,5 GHz 

 
1,1 à 1,8 dB @ 26,5 GHz 
1,45 dB rms @ 26,5 GHz 
pour tous les états de phase 

 
 

— 

 
 

— 

 
3,5 mm

x 
4 mm 

 
Tableau 2.4 : Performances des déphaseurs à ligne chargée utilisant des MEMS RF. 

II.2.4 – Déphaseurs à ligne distribuée 

Les déphaseurs distribués sont constitués d'une ligne de transmission haute impédance 
(> 50 Ω) chargée périodiquement par des capacités. Lorsque des varicaps à diode Schottky sont 
utilisées pour charger la ligne de transmission, un fonctionnement correct du déphaseur peut 
être obtenu jusqu'à 20 GHz. En 1998, Barker et Rebeiz [24] ont proposé un nouveau concept 
de déphaseur à MEMS distribués, appelé DMTL (Distributed MEMS Transmission Line). 
Depuis, de nombreuses études ont été menées sur ce type de déphaseurs qui utilisent des ponts 
capacitifs pour charger une ligne de transmission et atteignent d'excellentes performances 
jusqu'à 110 GHz [24–44]. 

La figure 2.19 donne le principe et le modèle électrique à éléments localisés d'une ligne de 
transmission chargée périodiquement. Comme nous l'avons vu dans le chapitre I, le pont 
MEMS peut être modélisé par un circuit CLR série. 
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Figure 2.19 : Principe et modèle électrique d'une DMTL. 

En négligeant l'inductance et la résistance du pont, l'impédance série du modèle et son 
admittance parallèle sont données par : 

 ( CsCjY
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ts

+=
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ω )
ω

 (2.22) 

 
où s est l'espacement périodique entre deux ponts. Lt et Ct représentent l'inductance et la 
capacité linéiques de la ligne de transmission non chargée d'impédance caractéristique Z0, et 
sont données par : 
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où εeff est la constante diélectrique effective de la ligne de transmission non chargée, et c est la 
célérité de la lumière en espace libre. L'impédance caractéristique d'une ligne chargée 
s'exprime par : 
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où ωB est la pulsation correspondant à la fréquence de Bragg, qui est définie par : 
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La fréquence de Bragg est la fréquence à laquelle l'impédance caractéristique de la ligne 
s'annule, se traduisant par une annulation du transfert de puissance. En fait, à cette fréquence 
les réflexions causées par les discontinuités d'impédance introduites par les capacités de charge 
s'ajoutent de manière cohérente [2]. Dans le cas des DMTL, la fréquence de résonance LC des 
ponts à l'état haut est très élevée, de l'ordre de 200–600 GHz (cf. paragraphe I.5), et par 
conséquent, le fonctionnement est limité par la fréquence de Bragg de la ligne chargée qui est 
généralement plus faible. L'étude présentée dans [24] a montré que le coefficient de réflexion 
d'une DMTL approche les -10 dB lorsque la fréquence atteint environ la moitié de la fréquence 
de Bragg. Par conséquent, l'utilisation du déphaseur doit être limitée à cette fréquence pour 
garantir une adaptation d'impédance correcte du circuit. 

 
D'après l'équation (2.24), lorsque la fréquence est très inférieure à la fréquence de Bragg, 

l'impédance caractéristique de la ligne chargée est proche de : 
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Le retard temporel d’une section de ligne chargée est calculé en supposant une ligne sans 
perte et en utilisant le modèle de la figure 2.19 [1, 25, 26], et s’exprime par : 
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Aux fréquences très inférieures à la fréquence de Bragg, le retard temporel par unité de 
longueur est donné par : 
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Ce retard temporel est aussi défini par : 
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s
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où vp est la vitesse de phase. 
 

En combinant ces deux dernières équations, nous obtenons : 
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La constante de phase, β, est ainsi donnée par : 
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D'après cette équation, la valeur de la constante de phase varie avec la valeur de la capacité 
de charge, C. En utilisant les commutateurs MEMS comme des condensateurs variables, c'est à 
dire, en les actionnant avec des tensions inférieures à la tension d'effondrement 
(cf. paragraphe I.4.2), nous pouvons ajuster la constante de phase, et donc le déphasage de la 
ligne, par la tension continue utilisée pour leur actionnement. Dans ce cas, nous obtenons un 
déphaseur analogique qui produit, pour un changement des capacités de ponts donné, le 
déphasage par unité de longueur (en rad/m) suivant : 
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où β 1 et β 2 sont deux valeurs de la constante de phase obtenues pour deux valeurs distinctes de 
la tension d'actionnement. En combinant les équations (2.30) et (2.32), nous obtenons après 
développement : 
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La combinaison des équations (2.23), (2.26) et (2.33) aboutit à la relation suivante : 
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où εeff est la constante diélectrique effective de la ligne de transmission non chargée et c est la 

célérité de la lumière en espace libre. Le rapport effc ε  correspond à la vitesse de phase 

guidée de la ligne non chargée. Z1 et Z2 sont les impédances caractéristiques de la ligne chargée 
lorsque les valeurs des capacités sont, respectivement, C1 et C2. Ainsi, un changement 
d'impédance de la ligne (Z1 ≠ Z2) se traduit par un déphasage en sortie de la DMTL. Ce 
déphasage entre l'entrée et la sortie du circuit dépend donc de la valeur des capacités de charge, 
mais aussi de la longueur de la ligne, c'est à dire, du nombre de ponts MEMS intégrés et de 
l'espacement entre eux. 
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L'équation (2.34) montre que le déphasage obtenu est proportionnel à la variation de 
l'impédance de la ligne. Une forte variation d'impédance produit un déphasage important, mais 
au coût d'une perte de réflexion plus élevée puisque le coefficient de réflexion est donné par : 
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Par conséquent, pour obtenir un coefficient de réflexion acceptable (-10 dB), la variation 
d'impédance de la DMTL, et donc la variation des capacités de charge, doivent être limitées ; 
ce qui limite aussi le déphasage par unité de longueur de la ligne chargée. Pour obtenir des 
déphasages importants, il est donc nécessaire d'augmenter la longueur de la DMTL et le 
nombre de ponts implantés sur la ligne. 

 
Par ailleurs, la linéarité du déphasage est limitée par la fréquence de Bragg, qui doit être 

d'au moins 2,3 à 3 fois la fréquence de fonctionnement du déphaseur pour garantir un 
coefficient de réflexion acceptable [32, 33]. Au delà d'une fréquence critique, le coefficient de 
réflexion devient trop important et entraîne une ondulation de la phase comme le montre la 
figure 2.20. Un déphaseur large bande requiert donc une fréquence de Bragg suffisamment 
élevée, qui peut être obtenue, d'après l'équation (2.25), en diminuant l'espacement entre les 
ponts. 

 

 
Figure 2.20 : Comparaison de la linéarité de phase modélisée pour différentes fréquences 

de Bragg (f0 = 10 GHz) [33]. 

Ces déphaseurs TTD analogiques souffrent de deux inconvénients sérieux : l'instabilité 
mécanique des ponts MEMS autour de la tension d'effondrement limite théoriquement le 
rapport de capacité à 1,5. Dans la pratique, il faut plutôt compter sur un rapport de 1,2–1,3 qui 
réduit la variation de phase maximale pouvant être obtenue pour une longueur de ligne donnée. 
Les conceptions analogiques souffrent aussi des effets du bruit Brownien et du bruit électrique 
sur la ligne de polarisation, qui se traduisent par un bruit de phase à la sortie du déphaseur. Ces 
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inconvénients peuvent être éliminés en utilisant les commutateurs MEMS en condensateurs 
discrets, c'est à dire, en basculant directement entre les positions haute et basse [35, 40, 41]. 
Dans ce cas, la capacité de charge ne pouvant prendre que deux valeurs distinctes, nous 
obtenons un déphaseur numérique à deux états de phase, soit un déphaseur 1 bit. Pour obtenir 
davantage d'états de phase, il suffit de cascader plusieurs déphaseurs 1 bit fournissant des 
déphasage différents. La valeur du déphasage entre l'entrée et la sortie du déphaseur dépend 
alors des déphaseurs 1 bits actionnés, le déphasage de référence étant obtenu lorsqu'ils sont 
tous désactivés (tous les commutateurs à l'état haut). En doublant le nombre de ponts d'une 
section de déphasage à une autre, tout en conservant le même espacement entre les ponts, nous 
doublons également la valeur du déphasage d'une section à l'autre. A partir de l'optimisation du 
bit de poids faible, par exemple, il est donc assez facile de concevoir les autres bits d'un 
déphaseur car un multiple de deux existe généralement entre les états de phase successifs 
(typiquement : 11.25°, 22.5°, 45°, 90° et 180°). 

 
Nous venons de voir que pour éviter des pertes de réflexion trop importantes, la variation 

d'impédance de la DMTL ne doit pas être trop élevée. Ceci est d'autant plus vrai dans le cas des 
déphaseurs numériques où plusieurs sections 1 bit sont cascadées. En effet, bien qu'une 
augmentation du coefficient de réflexion maximal de -15 dB à -10 dB permette d'obtenir un 
déphasage deux fois plus important avec un déphaseur 1 bit, la réalisation d'un déphaseur 2 bits 
requiert un coefficient de réflexion inférieur à -15 dB sur chaque section pour garantir un 
coefficient de réflexion inférieur à -10 dB sur la structure cascadée [33]. Or, dans le cas d'un 
fonctionnement numérique, le rapport de capacité d'un commutateur MEMS est typiquement 
de l'ordre de 40 à 100. Ce type de commutateur génère donc un changement d'impédance de la 
ligne trop important et ne peut être utilisé directement comme capacité de charge. Une solution 
pour réduire ce rapport de capacité, initialement proposée par l'Université de Californie (Santa 
Barbara, USA) [31] et très répandue aujourd'hui, consiste à placer une capacité fixe, Cs, en 
série avec la capacité variable du commutateur MEMS [31–40]. Dans la pratique, cette 
capacité fixe est décomposée en deux capacités, placées de chaque côté du pont, comme 
illustré sur la figure 2.21 qui donne aussi le schéma électrique équivalent d'une unité de 
longueur de la DMTL intégrant ces capacités fixes. 
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Figure 2.21 : Intégration de capacités fixes dans la capacité de charge et schéma équivalent 

d'une unité de longueur de la DMTL [31]. 
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En négligeant l'inductance et les résistances séries du pont, nous pouvons considérer que le 
pont est équivalent à une charge capacitive. La capacité de charge, Cl, vue par la ligne 
correspond alors la combinaison série de ces deux capacités, et est donnée par : 
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s
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=  (2.36) 

avec C prenant les valeurs Ch ou Cb en fonction de l'état du commutateur. Quand le 
commutateur est à l'état haut, la capacité du pont (Ch) est, à la limite, beaucoup plus faible que 
la capacité Cs. La capacité de charge effective vue par la ligne est alors très peu différente de 
Ch. Quand le commutateur est actionné, la capacité du pont à l'état bas (Cb) devient beaucoup 
plus élevée que la capacité Cs et la capacité de charge vue par la ligne est alors très proche de 
Cs. Typiquement, la capacité Ch est comprise entre ¼ Cs et Cs, ce qui conduit à un rapport de 
capacité de charge de l'ordre de 2 à 5 [32]. 

D'après l'équation (2.33), nous obtenons avec cette configuration un déphasage par unité 
de longueur donné par : 
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Nous pouvons remarquer dans cette équation que si la capacité du pont à l'état bas, Cb, est 
très grande devant la capacité fixe, Cs, alors sa valeur exacte n'est pas importante puisqu'elle 
n'intervient pas dans le calcul du déphasage. Par conséquent, ce type de déphaseur n'est pas très 
sensible aux variations de capacités dues à la rugosité à l'interface du contact capacitif. 

 
Différents types de lignes de transmission peuvent être utilisés pour la fabrication des 

déphaseurs à MEMS distribués. Une réalisation sur ligne micro-ruban, développée par 
l'Université du Michigan et Raytheon, a été présentée dans la littérature [36]. Très récemment, 
un déphaseur sur ligne CPS (Coplanar Strip Line) fonctionnant en mode équilibré, et donc 
particulièrement bien adaptée aux circuits équilibrés, a aussi été présenté [44]. Toutefois, dans 
la plupart des cas les déphaseurs à MEMS distribués sont construits sur des lignes coplanaires 
qui facilitent la mise à la masse des ponts et donc des capacités [24–35, 37–40]. 

Dans le cas du déphaseur à ligne micro-ruban, les capacités fixes ont été réalisées par des 
stubs ouverts, qui permettent, par ailleurs, de connecter virtuellement les ponts à la masse RF, 
et suppriment ainsi la nécessité des trous métallisés coûteux et complexes à fabriquer. Afin 
d'élargir la bande fréquentielle du déphaseur, des stubs papillon ont été utilisés dans ce circuit. 
Le déphasage ainsi obtenu est linéaire jusqu'à 20 GHz [36]. 
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Figure 2.22 : Déphaseur 2 bits à MEMS distribués sur ligne micro-ruban, conçu par 
l'Université du Michigan et Raytheon [36]. Les deux sections (180° et 90°), bien que 

normalement reliées, ont été séparées pour plus de clarté. 

Les capacités fixes des premiers déphaseurs à MEMS distribués sur ligne coplanaire, 
étaient réalisées par des condensateurs MIM (Metal-Insulator-Metal), comme ceux illustrés sur 
la figure 2.21 [31–35]. Aujourd'hui, avec la montée en fréquence, les valeurs de capacité 
deviennent beaucoup plus faibles, notamment aux fréquences millimétriques, rendant les 
condensateurs MIM presque trop petits à fabriquer. Typiquement les valeurs des capacités 
séries sont de l'ordre de 200–300 fF en bande X, et chutent à environ 20–25 fF en bande W. Ce 
sont donc des capacités séries (Cs/2) de l'ordre de 12 fF qui doivent être réalisées dans cette 
bande. C'est l'une des raisons pour lesquelles les déphaseurs à MEMS distribués sont 
maintenant conçus avec des condensateurs séries de type MAM (Metal-Air-Metal), beaucoup 
moins sensibles aux variations du procédé de fabrication que les condensateurs MIM. En effet, 
alors que la taille d'un condensateur MIM pour la bande X est de l'ordre de 25 x 25 µm2, celle 
d'un condensateur MAM pour la même bande de fréquence est d'environ 100 x 100 µm2 [37]. 
Ainsi, des condensateurs MAM de petite capacité sont tout à fait réalisables jusqu'à la bande 
W, et même au-delà [37–40, 42, 43]. 

 
Un autre avantage majeur des condensateurs MAM concerne leur facteur de qualité 

beaucoup plus élevé que celui des condensateurs MIM, améliorant considérablement les pertes 
des déphaseurs à MEMS distribués. La figure 2.23 montre l'effet du facteur de qualité, Q, sur le 
déphasage normalisé par rapport aux pertes d'un déphaseur conçu pour la bande Ka avec une 
fréquence de Bragg de 2,3 fois la fréquence de fonctionnement. Ces courbes mettent clairement 
en évidence l'influence du facteur de qualité des capacités de charge sur les pertes du 
déphaseur. Pour obtenir un circuit faible perte, ces capacités doivent avoir un facteur de qualité 
supérieur à 150 [37]. 
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Figure 2.23 : Effet du facteur de qualité des capacités de charge en fonction de la fréquence 

pour un déphaseur en bande Ka (f0 = 30 GHz) [37]. 

Pour finir la présentation des déphaseurs à MEMS distribués, nous avons choisi deux 
réalisations récentes mettant en œuvre des capacités séries de type MAM. Le circuit de la 
figure 2.24 est un déphaseur 2 bits, réalisé par l'Université du Michigan [42, 43]. Dans ce 
circuit, les capacités MAM ne sont pas fixes puisqu'elles sont implantées directement sur la 
membrane du commutateur. La variation d'environ 30 % de la capacité série, qui se produit lors 
de l'actionnement du pont, a été prise en compte lors de l'optimisation du déphaseur. Les 
tensions de commande étant appliquées sur les extrémités de la ligne RF, un condensateur 
MIM est placé sur cette ligne pour séparer la commande des deux sections 1 bit tout en 
assurant la continuité RF de la ligne. Chaque commutateur est relié à la masse à travers une 
résistance de polarisation qui isole le signal RF de la masse. Ces résistances de polarisation 
entraînent une diminution du facteur de qualité global du commutateur MEMS, ce qui se 
traduit finalement par une augmentation des pertes du déphaseur. Pour limiter ces pertes 
additionnelles, les résistances de polarisation doivent avoir, typiquement, des valeurs 
supérieures à plusieurs dizaines de kilo-Ohms. 

 
Le déphaseur 2 bits développé par l'Université Nationale de Séoul utilise également des 

condensateurs séries de type MAM (cf. Figure 2.25) [39, 40]. Les tensions DC de commande, 
appliquées sur les plans de masse de la ligne coplanaire, polarisent chaque commutateur 
MEMS via une self de choc qui bloque le passage du signal RF et l'isole ainsi de la masse. La 
masse DC est, quant à elle, reliée sur la ligne de signal RF via un T de polarisation externe. 
Comme les tensions de commande sont directement appliquées sur les masses RF, les plans de 
masse des différentes sections 1 bit du déphaseur ne peuvent être reliés ensemble, auquel cas la 
totalité des commutateurs serait actionnée dès l'application d'une tension. Toutefois, pour 
assurer la continuité de la masse RF, des condensateurs MIM sont placés entre les plans de 
masse des sections 1 bit adjacentes. Comme pour la réalisation précédente, le circuit de 
polarisation entraîne des pertes supplémentaires dans le déphaseur. La perte moyenne du 
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déphaseur, mesurée pour tous les états de phase, est d'environ 2,2 dB à 60 GHz dont 0,62 dB 
sont dus aux selfs de choc. 

 

 
Figure 2.24 : Déphaseur 2 bits à MEMS distribués sur ligne coplanaire en bande W réalisé 

par l'Université du Michigan [42, 43]. 

 

 
Figure 2.25 : Déphaseur 2 bits à MEMS distribués sur ligne coplanaire en bande V réalisé 

par l'Université Nationale de Séoul [39, 40]. 
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Les performances obtenues avec les différents déphaseurs présentés dans ce paragraphe, 
ainsi que celles de nombreux autres déphaseurs à MEMS distribués, analogiques ou 
numériques, sont présentées dans le tableau 2.5. Dans ce tableau, les déphaseurs sont classés en 
fonction de leur type de fonctionnement (analogique ou numérique) et par ordre de fréquences 
croissantes. 

 
Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de phase Taille 

[24] Ligne coplanaire 
16 ponts 

Analogique – 0 à 23 V 
-82° max. @ 40 GHz 
-8,4 °/mm @ 40 GHz            

0 - 40 GHz 1,7 dB @ 40 GHz -15 à -10 dB Linéaire sur 0–27 GHz 9,8 mm

[24] Ligne coplanaire 
16 ponts 
(Veffondrement = 6 V) 
 

Analogique – 0 à 5,5 V 
-74° max. @ 40 GHz 
-11 °/mm @ 40 GHz            0 - 40 GHz 1,4 dB @ 40 GHz -16 à -11 dB Linéaire sur 0–29 GHz 6,74 mm

[24] Ligne coplanaire 
32 ponts 
(Veffondrement = 23V) 
 

Analogique – 0 à 22 V 
-118° max. @ 60 GHz 
-6,6 °/mm @ 40 GHz 
-11,7 °/mm @ 60 GHz 

0 - 60 GHz 

1,6 dB @ 40 GHz 
2,1 dB @ 60 GHz 
 (presque constant en 
fonction de la tension) 

< -12 dB sur 0 - 54 GHz 
< -10 dB sur 0 - 60 GHz Linéaire sur 0–40 GHz 10,1 mm

[25] 
[26] 

Ligne coplanaire 
38 ponts (bande V) 
 
48 ponts (bande W) 

Analogique 
45° max @ 25 GHz (13 V) 
150° max @ 60 GHz (13 V) 
70 °/dB @ 40 GHz (13 V) 
90 °/dB @ 60 GHz (13 V) 
 
~ 105° @ 75 GHz (26 V) 
70 °/dB sur 75-110 GHz 
(26 V) 

Bande V 
60 GHz 

 
Bande W 

75–110 GHz

~ 2 dB max. @ 60 GHz (13 V) 
 
~ 1,7 dB @ 75 GHz (26 V) 

< -8 dB sur 0–60 GHz (13 V) 
< -10 dB sur 0 - 43 GHz (13 V) — 

7,6 mm

[44] Ligne CPS 
19 ponts 
(Veffondrement = 20 V) 

Analogique – 0 à 19 V 
178° max. @ 60 GHz 
55 °/dB @ 40 GHz 
74 °/dB @ 60 GHz 

Bande V 
2,95 dB rms sur toute 
la bande V < -8 dB sur 1–70 GHz — 

4,5 mm
x 

0,8 mm

[32] 
[34] 

Ligne coplanaire 
18 ponts (40 V) 
Condensateurs MIM 
 

Numérique : 1 bit 
95° @ 8 GHz 
123° @ 10 GHz 
180 °/dB sur 8 - 10 GHz 

Bande X 
10 GHz 

0,6 dB @ 8 GHz 
0,7 dB @ 10 GHz 

< -15 dB sur 4–10 GHz 
pour les deux états Linéaire sur 1–10 GHz — 

[33] 
[34] 

Ligne coplanaire 
24 ponts (60 V) 
Condensateurs MIM 
 

Numérique : 2 bits 
90° (8 ponts) 
180° (16 ponts) 
360 °/dB @ 15 GHz 

Bande X 
10 GHz 

~ 1,9 dB (0°) @ 11 GHz 
~ 5 dB (270°) @ 11 GHz 
 

< -11 dB sur 2–20 GHz 
pour tous les états de phase 

-3° (90°) @ 11,4 GHz 
+2° (180°) @ 11,4 GHz 
0° (270°) @ 11,4 GHz 
Linéaire  sur 0–11 GHz 

21,7 mm
x 

1mm 

[37] Ligne coplanaire 
Condensateurs MAM 

Numérique : 2 bits 
0°/90°/180° Bande X 

10 GHz 
1,2 dB rms @ 13,6 GHz 
1,6 dB max. @ 13,6 GHz 

< -12,5 dB @ 13,6 GHz 
pour tous les états de phase 

+4° (90°) @ 13,6 GHz 
-4° (180°) @ 13,6 GHz 
0° (270°) @ 13,6 GHz 
Linéaire  ~ 10 GHz 

— 

[36] Ligne micro-ruban 
15 ponts (40–46 V) 
 

Numérique : 2 bits 
90°/180° 0–18 GHz 2,8 dB rms @ 16 GHz 

3,4 dB max. @ 16 GHz 
 

< -10 dB @ 16 GHz 
pour tous les états de phase 

-3° (90°) @ 16 GHz 
-5° (180°) @ 16 GHz 
-8° (270°) @ 16 GHz 
Linéaire sur 0–11 GHz 

— 

[36] Ligne micro-ruban 
23 ponts (40–46 V) 
 

Numérique : 4 bits 
22,5°/45°/90°/180° 0–18 GHz 

3,0 dB rms @ 16 GHz 
4,1 dB max. @ 16 GHz 

< -9 dB @ 16 GHz 
pour tous les états de phase 

-6°/+8,5° max. @ 16 GHz 
Linéaire sur 0–11 GHz — 

[30] Ligne coplanaire 
(~ 60 V) 
 

Numérique : 3 bits 
45°/90°/180° 26 GHz 

1,7 dB rms @ 26 GHz 
2,6 dB max @ 26 GHz 

< -7 dB @ 26 GHz 
< -9 dB sur 0–25 GHz 
pour tous les états de phase 

-8,3°/+7,1° max. @ 26 GHz 
Linéaire sur 0–25 GHz 11 mm 

 
Tableau 2.5 : Performances des déphaseurs à MEMS distribués présentés dans la 

littérature. 
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Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de  phase Taille 

[31] Ligne CPW  
11 ponts (~ 75 V) 
 

Numérique : 1 bit 
180° @ 25 GHz 
270° @ 35 GHz 
154 °/dB @ 25 GHz 
160 °/dB @ 35 GHz 

Bande K / Ka
0–35 GHz 

0,98 dB @ 25 GHz (haut) 
1,07 dB @ 35 GHz (haut) 
1,17 dB @ 25 GHz (bas) 
1,69 dB @ 35 GHz (bas) 

< -11 dB sur 0–35 GHz 
pour les deux états 

Linéaire sur 0–35 GHz 8,58 mm

[35] Ligne CPW 
11 ponts (59 V) 
Condensateurs MIM 
 

Numérique : 1 bit 
142 °/dB @ 25 GHz 
223 °/dB @ 35 GHz 5–40 GHz 

1,6 dB @ 35 GHz (haut) 
1,7 dB @ 35 GHz (bas) 

< -10 dB sur 8–30 GHz 
pour les deux états Linéaire sur 0–30 GHz 8 mm 

[35] Ligne CPW 
11 ponts (37 V) 
Condensateurs MIM 

Numérique : 1 bit 
192 °/dB @ 25 GHz 
242 °/dB @ 35 GHz 

5–40 GHz 
1,4 dB @ 35 GHz (haut) 
1,4 dB @ 35 GHz (bas) 

< -10 dB sur 8–35 GHz 
pour les deux états Linéaire sur 0–30 GHz 8 mm 

[35] Ligne CPW 
11 ponts (69 V) 
Condensateurs MIM 

Numérique : 1 bit 
208 °/dB @ 25 GHz 
134 °/dB @ 35 GHz 

5–40 GHz 
1,7 dB @ 35 GHz (haut) 
3,0 dB @ 35 GHz (bas) 

< -10 dB sur 8–28 GHz 
pour les deux états Linéaire sur 0–30 GHz 8 mm 

[27] Ligne CPW 
21 ponts (20 V) 

Numérique : 1 bit 
55 à 90 °/dB sur 30–40 GHz 
100 °/mm 
372° @ 35 GHz 

30–40 GHz 5 à 10 dB sur 30–40 GHz < -5 dB sur 30–40 GHz — — 

[37] 
[38] 

Ligne CPW 
21 ponts (±20 V ) 
Condensateurs MAM 

Numérique : 2 bits 
90° (7 ponts) 
180° (14 ponts) 

Bande Ka 
30 GHz 

 

1,5 dB rms @ 37,7 GHz 
2,1 dB max. @ 37,7 GHz 

< -11,5 dB @ 37,7 GHz 
pour tous les états de phase 

-1° (90°) @ 37,7 GHz 
0° (180°) @ 37,7 GHz 
0° (270°) @ 37,7 GHz 
Linéaire  ~ 27,5 GHz 

8,4 mm
x 

2,1 mm

[39] 
[40] 

Ligne CPW 
24 ponts (15–20 V) 
Condensateurs MAM 
 

Numérique : 2 bits 
90°/180°/270° Bande V 

60 GHz 
~ 2,2 dB rms @ 60 GHz 
2,7 dB max. (180°) @ 60 GHz 

< -10 dB sur 40–70 GHz 
pour tous les états de phase 

6,5 % rms @ 60 GHz 
-15,2° max. (270°) @ 60 GHz 
Linéaire  ~ 55 GHz 

6,3 mm
x 

1,5 mm

[40] Ligne CPW 
30 ponts (25–35 V) 
Condensateurs MAM 

Numérique : 4 bits 
22,5°/45°/90°/180° Bande V 

65 GHz 
~ 2,8 dB rms @ 65 GHz 
3,6 dB max. (292,5°) @ 65 GHz

< -10 dB sur 40–70 GHz 
pour tous les états de phase 

1,3 % rms @ 65 GHz 
8,3° max. (337,5°) @ 65 GHz 
Linéaire  ~ 55 GHz 

7,9 mm
x 

1,5 mm

[42] 
[43] 

Ligne CPW 
24 ponts (40 V) 

Numérique : 2 bits 
90° (8 ponts) 
180° (16 ponts) 
 

Bande W 
75–110 GHz

2,2 dB rms @ 81 GHz 
2,5 dB max @ 81 GHz 
2,9 dB rms @ 94 GHz 
3,4 dB max @ 94 GHz 

< -11 dB 
pour tous les états de phase 

+2° max (270°) @ 81 GHz 
+61° max (270°) @ 94 GHz 
 

4,3 mm

[43] Ligne CPW 
28 ponts 
 

Numérique : 3 bits 
45° (4 ponts) 
90° (8 ponts) 
180° (16 ponts) 
96 °/dB @ 78 GHz 
93 °/dB @ 94 GHz 

Bande W 
75–110 GHz

2,7 dB rms @ 78 GHz 
3,2 dB max @ 78 GHz 
3,4 dB rms @ 94 GHz 
4,3 dB rms @ 94 GHz 

< -10 dB sur 75–107 GHz 
 

+3° max (180°) @ 78 GHz 
+28° max (315°) @ 94 GHz 
 

5,04 mm
x 

1,92 mm

 
Tableau 2.5 (suite) : Performances des déphaseurs à MEMS distribués présentés dans la 

littérature. 

II.3 – Déphaseurs de type réflexion 

Une autre classe importante de déphaseurs est constituée des déphaseurs de type réflexion. 
La première réalisation de ce type de déphaseur a été proposée par Hardin en 1960 [45]. Le 
principe général des déphaseurs de type réflexion est illustré sur le schéma de la figure 2.26. Le 
signal RF appliqué à l'entrée du circuit est divisé par le coupleur –3 dB et se propage sur ses 
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voies directe et couplée qui sont connectées à des circuits de déphasage dont le rôle est de 
réfléchir le signal avec un certain déphasage. Tant que les réflexions vues par le coupleur sur 
chaque voie sont équilibrées, les signaux réfléchis s'ajoutent en phase sur la voie isolée du 
coupleur qui devient la sortie du déphaseur. Le signal récupéré en sortie du circuit est donc une 
réplique du signal d'entrée déphasé d'un certain angle qui dépend du coefficient de réflexion 
des circuits de déphasage. 
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Figure 2.26 : Architecture d'un déphaseur de type réflexion. 

Cette classe de déphaseurs peut aussi être divisée en deux sous-catégories en fonction du 
type de circuit de déphasage utilisé. Nous présentons dans les paragraphes suivants ces deux 
catégories qui sont : 

 
 Les déphaseurs de type réflexion à réactances conjuguées 
 Les déphaseurs de type réflexion à lignes à retard variable 

 
Pour illustrer nos propos, nous donnerons des exemples de réalisation issus de la littérature 

scientifique.  

II.3.1 – Déphaseurs de type réflexion à réactances conjuguées 

Pour réfléchir le signal, les déphaseurs à réactances conjuguées utilisent des circuits de 
déphasage constitués d'un circuit à coefficient de réflexion variable et d'un réseau de 
transformation d'impédance. Les structures connectées aux voies directe et couplée du 
coupleur sont  identiques à celle de la figure 2.27. 
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Figure 2.27 : Structure des circuits de déphasage d'un déphaseur de type réflexion à 
réactances conjuguées. 

Lorsque le coefficient de réflexion varie de Γ1 = ⏐Γ1⏐∠φ 1 à Γ2 = ⏐Γ2⏐∠φ 2, le signal 
réfléchi subit un déphasage différentiel ∆φ = φ 1 – φ 2. Le rapport de la puissance réfléchie sur 
la puissance incidente est donné par ⏐Γ⏐2. Idéalement, ⏐Γ⏐ doit être unitaire de sorte qu'il n'y 
ait pas de perte associée à l'opération de déphasage. Les variations du coefficient de réflexion, 
correspondants à des variations de la réactance du circuit de déphasage, peuvent être 
analogiques ou numériques. 

Dans le cas d'un contrôle numérique à deux états de phase (0 et ∆φ ), le réseau de 
transformation d'impédance transforme les impédances des deux états du circuit à coefficient 
de réflexion variable en valeurs adaptées aux ports du coupleur, de sorte que les 
caractéristiques de déphasage souhaitées soient obtenues. Bien que de nombreuses 
combinaisons soient possibles pour obtenir le déphasage, ∆φ, le maximum de largeur de bande 
du déphaseur est obtenu lorsque les impédances correspondant aux deux états du circuit de 
déphasage sont des réactances conjuguées. Ainsi, les réseaux de transformation d'impédance 
sont généralement conçus pour fournir des réactances conjuguées sur leur entrée, qui se 
traduisent par des pertes égales pour les deux états de phase [3]. En considérant une impédance 
composée d'une résistance R et d'une réactance X, le coefficient de réflexion est donné par : 
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Il est clair que pour maintenir une perte constante, la réactance doit commuter entre deux 
valeurs conjuguées, ± X0. La phase du coefficient de réflexion d'une charge sans perte (R = 0), 
de réactance X, s'exprime par : 
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soit, encore : 
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Le déphasage différentiel, associé au cas où les deux réactances sont conjuguées (R = 0), 
est alors défini par : 
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Les réseaux de transformation d'impédance, mis en œuvre dans les déphaseurs à ligne 
chargée pour obtenir des réactances conjuguées (cf. Figure 2.13), peuvent aussi être utilisés 
pour la conception des circuits de déphasage des déphaseur de type réflexion à réactances 
conjuguées. 

 
Jusqu'alors les variations du coefficient de réflexion étaient obtenues par des diodes 

Schottky, utilisées en varicap, ou par la commutation de circuits LC, réalisée par des diodes 
PIN ou des FET. Aujourd'hui, les commutateurs MEMS capacitifs remplacent 
avantageusement ces circuits électroniques grâce, principalement, à leurs coefficients de 
réflexion proches de l'unité dans l'état OFF et leur faible consommation. Le circuit de déphasage 
peut alors se réduire à la combinaison série d'une ligne de transmission inductive et d'un 
condensateur variable (commutateur MEMS) relié à la masse [22, 50–52, 54]. Le schéma du 
déphaseur ainsi obtenu correspond à celui de la figure 2.28. 
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Figure 2.28 : Principe d'un déphaseur de type réflexion utilisant des commutateurs MEMS 
comme condensateurs variables. 
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Dans le cas de commutateurs MEMS à actionnement électrostatique, une commande 
analogique du déphasage peut être obtenue en polarisant les commutateurs MEMS avec des 
tensions inférieures à leur tension d'effondrement, auquel cas ils sont équivalents à des 
condensateurs variables [50, 51]. Une commande numérique est réalisée simplement en 
basculant les commutateurs MEMS entre les positions haute et basse de sorte à obtenir des 
valeurs discrètes de capacités, et dans ce cas les caractéristiques des lignes de transmission des 
réseaux de transformation d'impédance sont calculées pour obtenir des réactances conjuguées 
sur les ports du coupleur [22, 50, 54]. 

L'étude présentée dans [54] propose une méthode d'optimisation du réseau de 
transformation d'impédance qui permet à partir des impédances des deux états d'un 
commutateur MEMS capacitif d'obtenir des coefficients de réflexion maximums au niveau des 
ports du coupleur.  

 
Comme pour les déphaseurs N-bits à lignes commutées, des déphaseurs N-bits de type 

réflexion peuvent être réalisés par la mise en cascade de cellules élémentaires 1 bit générant 
différents déphasages [1, 22]. Par exemple, en considérant des impédances sans perte, un 
déphaseur 4 bits avec ∆φ = 22.5°, 45°, 90° et 180° peut être réalisé en calculant les impédances 
conjuguées à partir de l'équation (2.41). Pour ces déphasages, les rapports X0/Z0 des différents 
déphaseurs 1 bit sont, respectivement, de 0.1, 0.2, 0.41 et 1. Le schéma de ce déphaseur est 
donné sur la figure 2.29. 

 

180°
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90° 45° 22,5°
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± j1 ± j0,41 ± j0,2 ± j0,1

180°
Entrée

90° 45° 22,5°
Sortie

± j1 ± j0,41 ± j0,2 ± j0,1

 
 

Figure 2.29 : Déphaseur 4 bits de type réflexion construit à partir de déphaseurs 1 bit basés 
sur le concept à impédances conjuguées. 

Par ailleurs, notons que comme les réactances se suivent l'une et l'autre lors d'une variation 
de fréquence, le déphasage obtenu avec ce type de déphaseur est constant sur une largeur de 
bande de 5 à 15 % en fonction de la conception. Un autre avantage de ces déphaseurs est qu'ils 
permettent aussi d'obtenir une perte constante qui ne dépend pas de l'état de phase. 
L'inconvénient de cette topologie, est qu'elle nécessite un coupleur par bit de phase, et ces 
coupleurs sont, malheureusement, la principale cause des pertes dans les déphaseurs de type 
réflexion [50]. 
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Une solution pour réduire le nombre de coupleurs dans les déphaseurs N-bits, mise en 
œuvre dans [50, 52], consiste à remplacer le condensateur discret de chaque circuit de 
déphasage par plusieurs condensateurs mis en parallèle, et actionnés individuellement. Dans le 
circuit présenté sur la figure 2.30, quatre commutateurs MEMS sont placés aux extrémités de 
chaque ligne d'adaptation d'impédance, ce qui permet d'obtenir cinq états de phase au pas de 
22.5°. 

 
Une autre particularité de ce circuit est qu'il utilise deux déphaseurs cascadés pour réaliser 

un déphaseur à déphasage constant, très large bande. La caractéristique de la phase du 
coefficient de réflexion d'un circuit de déphasage en fonction de la fréquence présente un 
maxima à la fréquence de conception et des pentes, respectivement, positive et négative 
lorsque la fréquence est inférieure et supérieure à celle-ci. Par conséquent, les largeurs de 
bande des déphaseurs à déphasage constant sont limitées par ces pentes. La méthode utilisée ici 
pour augmenter la largeur de bande est basée sur la mise en cascade de deux déphaseurs : le 
premier ayant une fréquence de conception centrée sur les fréquences basses de la bande 
souhaitée pour le déphaseur global, et le second ayant sa fréquence de conception centrée sur 
les fréquences hautes de cette bande. Le premier et le second déphaseur présentent donc, 
respectivement, des pentes négative et positive sur la bande, qui se compensent lorsque les 
deux déphaseurs sont cascadés. Les fréquences de conception de chacun des déphaseurs 
élémentaires sont décalées en utilisant, sur chacun d'eux, des commutateurs MEMS RF 
différents (cf. Figure 2.30). Le déphaseur ainsi réalisé permet d'obtenir un déphasage 
relativement constant sur la plage 5–15 GHz. Sur cette bande fréquentielle, la perte d'insertion 
moyenne du circuit qui atteint 3,1 dB est principalement due aux deux coupleurs connectés en 
série (2 dB à 10 GHz). 

 
 

 
 

Figure 2.30 : Déphaseur numérique de type réflexion à déphasage constant, très large 
bande, réalisé par l'Université Nationale de Séoul [50, 52]. 
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Le tableau 2.6 donne les performances des déphaseurs de type réflexion à réactances 
conjuguées à MEMS relevées dans la littérature. Du fait, de leur forte sensibilité aux bruits, peu 
d'études ont été menées sur les déphaseurs analogiques utilisant les commutateurs MEMS 
comme condensateurs variables. 

 
Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de  phase Taille 

[50] Technologie coplanaire 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs  
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

Analogique 
0 à 17,5 V 
0° à 38° 
Déphasage constant 
sur large bande 

 
 

15–45 GHz 

 
 
3,5 dB rms sur 15–45 GHz 

 
 
< -10 dB sur 20–45 GHz 

 
 
± 4,9° max. 

 
1,2 mm

x 
4,6 mm

[51] Technologie coplanaire 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs  
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

Analogique 
27 à 49 V 
0° à 112,5° 
Déphasage constant 
sur large bande 

 
 

15–45 GHz 

 
 
3,63 dB rms sur 15–45 GHz 

 
 
< -8 dB sur 15–45 GHz 

 
 
3,7° rms sur 15–45 GHz 

 
1,2 mm

x 
4,6 mm

[21] 
[22] 

Technologie coplanaire 
Réactances conjuguées 
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (15 - 20 V) 
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

1 bits 
90° 
Déphasage constant 

 
 

10,7–12,75 GHz

 
 
1,85 dB max. sur la bande 

 
 
< -10 dB sur la bande 

 
 
± 1,3° sur la bande 

 
2,5 mm

x 
4 mm 

[21] 
[22] 

Technologie coplanaire 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (15 - 20 V) 
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

1 bits 
180° 
Déphasage constant 

 
 

10,7–12,75 GHz

 
 
1,70 dB max. sur la bande 

 
 
< -10 dB sur la bande 

 
 
± 3° sur la bande 

 
2,5 mm

x 
4 mm 

[50] Technologie coplanaire 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (25 V) 
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

2 bits 
0°/22,5°/45°/67,5°/
90° 

 
 

5–15 GHz 

 
 
3,1 dB rms sur la bande 

 
 
< -8 dB sur la bande 

 
 
±  2,8° max 

 
1,3 mm

x 
9,9 mm

[52] Technologie coplanaire 
Réactances conjuguées  
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (40 V) 
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

2 bits 
0°/22,5°/45°/67,5°/
90° 

 
 

5–17 GHz 

 
 
3,48 dB rms sur la bande 

 
 
< -10 dB sur la bande 

 
 
±  1,8° rms sur la bande 

 
1,3 mm

x 
9,9 mm

 
Tableau 2.6 : Performances des déphaseurs de type réflexion à réactances conjuguées 

présentés dans la littérature. 

II.3.2 – Déphaseur de type réflexion à lignes à retard variable 

Les déphaseurs de type réflexion à lignes à retard variable utilisent de simples lignes de 
transmission terminées par des courts-circuits (CC) ou des circuits ouverts (CO) à la place des 
circuits de déphasage que nous venons de présenter. Le principe repose sur le fait que lorsqu'un 
signal RF se propage sur une telle ligne, il est réfléchi par le CC ou le CO. Le signal RF repart 
alors dans l'autre sens et traverse une seconde fois la ligne de transmission. Lorsqu'il arrive à 
l'entrée de la ligne, le signal a donc subi un déphasage égal à deux fois le déphasage propre à la 
longueur de la ligne. Il est donc possible d'obtenir une variation de la phase du signal réfléchi 
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en changeant la longueur de la ligne. Ces lignes sont donc équivalentes à des lignes à retard 
variable qui produisent un déphasage linéaire en fonction de la fréquence, contrairement au 
circuit de déphasage à réactances conjuguées, pour lequel le déphasage est constant. 

 

Un état de phase correspondant à une longueur de ligne, 2N longueurs de ligne différentes 
sont nécessaires pour obtenir un déphaseur N-bits. La figure 2.31 illustre l'utilisation de lignes 
à retard variable dans un déphaseur de type réflexion. L'intérêt principal de cette structure est 
qu'elle permet de réduire le nombre de coupleurs et donc les pertes du déphaseur en 
construisant les différents bits de phase par adjonction de tronçons de ligne et de 
commutateurs. 
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 (a) (b) 

Figure 2.31 : Déphaseurs N-bits de type réflexion utilisant des lignes à retard de longueurs 
variables à commutateurs parallèles (a) et à commutateurs séries (b). 

Le principe de fonctionnement de ces déphaseurs est assez proche de celui des déphaseurs 
de type réflexion à réactances conjuguées : le signal RF est divisé par le coupleur et se propage 
sur les voies directe et couplée, connectées aux lignes à retard. Lorsque les signaux RF sur 
chaque ligne rencontrent des CC ou des CO, ils sont réfléchis vers les ports du coupleur. Tant 
que les réflexions vues par le coupleur sur chaque voie sont équilibrées (commutateurs 
actionnés par paire), les signaux s'ajoutent de façon cohérente sur le port isolé du coupleur, 
avec un certain retard. Ainsi, le déphasage entre les signaux d'entrée et de sortie du circuit 
dépend de la distance à laquelle se trouvent les CC ou les CO par rapport aux ports du 
coupleur. Le déphasage maximal est obtenu lorsque la réflexion se produit à l'extrémité de la 
ligne, c'est à dire, lorsque aucun commutateur n'est actionné dans la configuration en CC. En 
revanche, pour la configuration en CO, tous les commutateurs doivent être actionnés pour 
obtenir le déphasage maximal. Inversement, le déphasage de référence (le plus faible) est, 
quant à lui, obtenu lorsque la distance entre les CC (ou les CO) et les ports du coupleur est la 
plus faible, c'est à dire, lorsque les premiers commutateurs sont actionnés dans une 
configuration parallèle et lorsque aucun commutateur n'est actionné dans une configuration 
série. 
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Pour obtenir un pas de phase ∆φ entre deux bits consécutifs, la longueur électrique entre 
deux commutateurs successifs doit être égale à ∆φ /2 puisque chaque tronçon de ligne est 
traversé deux fois par le signal RF. Par ailleurs, notons que, comme le coupleur est chargé par 
une réactance différente pour chaque bit de phase, la perte du déphaseur dépend de l'état de 
phase, contrairement aux déphaseurs à réactances conjuguées. En revanche, l'utilisation de 
lignes à retard variable supprime les réseaux d'adaptation d'impédance et permet ainsi d'obtenir 
des déphaseurs plus large bande. 

Avec cette topologie, les performances du déphaseur sont aussi étroitement liées à la 
qualité des CC ou des CO. Les commutateurs MEMS à contact capacitif en configuration 
parallèle sont parfaitement adaptés pour la réalisation des CC puisqu'ils présentent des 
coefficients de réflexion élevés lorsqu'ils sont à l'état ON, alors que les commutateurs MEMS à 
contact métallique en configuration série, qui présentent de fortes isolations dans leur état OFF, 
conviennent parfaitement pour la réalisation des CO. 

 
Les déphaseurs de type réflexion à lignes à retard peuvent être réalisés en utilisant les 

technologies micro-ruban [46, 47] ou coplanaire [48, 49]. Les déphaseurs présentés dans la 
littérature sont généralement limités à des configurations à 2 bits. La conception précise de 
déphaseurs 4 bits à un seul coupleur est beaucoup plus complexe à développer, notamment 
lorsque la fréquence augmente. De ce fait, les déphaseurs 3 ou 4 bits sont, dans la plupart des 
cas, réalisés en cascadant deux déphaseurs, ce qui augmente le nombre de coupleurs et donc les 
pertes du déphaseur global. La figure 2.32 montre un déphaseur 4 bits réalisé par Raytheon à 
partir de deux déphaseurs 2 bits [46]. Ce déphaseur, fonctionnant en bande X, utilise des 
coupleurs de Lange et des commutateurs MEMS parallèles capacitifs qui créent des courts-
circuits RF sur les lignes à retard. La perte d'insertion moyenne de ce déphaseur est de 1,4 dB à 
8 GHz ; près de 60 % de ces pertes sont dus aux coupleurs. Les performances de ce déphaseur 
sont données dans le tableau 2.7. 

 

 
 

Figure 2.32 : Déphaseur 4 bits de type réflexion sur CC, réalisé par Raytheon à partir de 
deux déphaseurs 2 bits [46]. 
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Le déphaseur 3 bits en technologie coplanaire, réalisé par l'Université Nationale de Séoul à 
partir d'un déphaseur 2 bits et d'un déphaseur 1 bit (cf. figure 2.33), utilise des commutateurs 
MEMS séries à contact métallique pour déplacer les circuits ouverts le long des lignes à retard 
[49]. Pour réduire les pertes du déphaseur, des coupleurs à recouvrement avec gap d'air ont été 
développés. Ces coupleurs seront présentés dans le paragraphe II.4.2. Les performances 
obtenues avec ce déphaseur sont présentées dans le tableau 2.7. Les pertes d'insertion 
moyennes, qui atteignent 4,85 dB à 60 GHz, sont attribuées aux coupleurs et aux résistances de 
contact des commutateurs séries. 

 
 
 

           

(a) (b) 

Figure 2.33 : Principe (a) et photographie (b) du déphaseur 3 bits de type réflexion sur CO, 
réalisé par l'Université de Séoul en technologie coplanaire avec des coupleurs à 

recouvrement avec gap d'air [49]. 

Raytheon et HRL Laboratories ont développé un déphaseur 5 bits de type réflexion à ligne 
à retard en utilisant une approche différente : plutôt que de déplacer des CC ou des CO le long 
des lignes, la solution présentée dans [53] consiste à commuter des lignes de longueur fixe par 
l'intermédiaire de commutateurs trois voies de type SP3T. Ce déphaseur est constitué d'un 
déphaseur 3 bits pour les poids faibles, qui permet d'obtenir huit états de phase par 
combinaisons des commutateurs, et d'un déphaseur 2 bits pour les poids forts sur lequel une 
seule ligne est connectée à la fois pour obtenir quatre états de phase. Le schéma de la 
figure 2.34 donne le principe de ce déphaseur 2 bits à commutation de lignes. 
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Figure 2.34 : Principe du déphaseur 2 bits de type réflexion à lignes commutées, réalisé par 
Raytheon et HRL Laboratories [53]. 

Le tableau 2.7 présente les performances des déphaseurs de type réflexion à lignes à retard 
variable présentés dans la littérature. Dans ce tableau, les déphaseurs sont classés par ordre de 
fréquences croissantes. 

 
Réf. Type Configuration Fréquence Perte d'insertion Perte de réflexion Erreur de  phase Taille 

 
[53] 

Commutation de lignes à retard de 
différentes longueurs 
Commutateurs SP3T séries (40–50 V) 
Coupleurs de Lange 

5 bits 
(2 bits + 3 bits) 
Déphase linéaire 

 
Bande X 

(6–11 GHz) 

 
1 dB rms sur 6–10 GHz 

 
< -10 dB sur 7–10,5 GHz 

— — 

[46] Technologie micro-ruban 
Lignes à retard variable (CC) 
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (35–40 V) 
Coupleur de Lange 

4 bits 
(2 x 2 bits) 
0°/90°/180°/270° 
0°/22,5°/45°/67,5° 
Déphase linéaire 

 
Bande X 

(7–11 GHz) 

 
1,4 dB @ 8 GHz 
1,7 dB sur une bande > 30%   

 
< -11 dB sur la bande 

 
<11,25° @ 10 GHz sauf 
pour les sections 180° et 
270° 

— 

[48] Technologie coplanaire 
Lignes à retard variable (CO) 
Commutateurs MEMS séries 
à contact métallique (35–40 V) 
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

2 bits  
0°/45°/90°/135° 
Déphasage constant 

 
 

60 GHz 

2,6 dB @ 60GHz (0°) 
3,6 dB @ 60GHz (45°) 
5 dB @ 60GHz (90°) 
5,5 dB @ 60GHz (135°) 
4,2 dB rms @ 60 GHz 

 
 
< -11,7 dB sur 50–70 GHz 

-3,5° (pour 45°) @ 60 GHz 
-5,7° (pour 90°) @ 60 GHz 
-6,3° (pour 135°) @ 60 GHz
4,6 % rms @ 60 GHz 

 
1,5 mm

x 
2,1 mm

[49] Technologie coplanaire  
Lignes à retard variable (CO) 
Commutateurs MEMS séries 
à contact métallique (35 V) 
Coupleur à recouvrement à gap d'air 

3 bits 
(2 bits + 1 bit) 
0°/45°/90°/135° 
0°/180° 

 
 

60 GHz 

 
 
4,85 dB rms @ 60 GHz 

 
 
< -9 dB sur 50–65 GHz 

 
 
15,7 % rms @ 60 GHz 

 
3,2 mm

x 
2,1 mm

[47] Technologie micro-ruban 
Lignes à retard variable (CC) 
Commutateurs MEMS 
parallèles capacitifs (~ 40 V) 
Coupleur Branch-line 

2 bits 
0°/90°/180°/270° 
Déphasage linéaire 

 
 

80–85 GHz 

 
 
3 dB rms sur la bande 
 

 
 
< -9 dB sur la bande 

-24° (90°) @ 82 GHz 
-12° (180°) @ 82 GHz 
+12° (270°) @ 82 GHz — 

 
Tableau 2.7 : Performances des déphaseurs de type réflexion à lignes à retard variable 

présentés dans la littérature. 
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II.4 – Déphaseur à MEMS réalisé à l'IEMN 

L’étude bibliographique sur les déphaseurs à MEMS que nous venons de présenter a 
permis d’orienter notre choix vers un type de déphaseur. Dans ce paragraphe, nous présentons 
les raisons qui nous ont conduit à choisir le déphaseur de type réflexion à lignes à retard 
variable. Puis après une présentation des différentes topologies de coupleurs habituellement 
utilisées dans ce type de déphaseur, nous détaillons la conception des coupleurs que nous avons 
choisi pour notre déphaseur, à savoir, un coupleur hybride de type branch-line standard et un 
coupleur de même type à taille réduite. Enfin, nous présenterons la méthode que nous avons 
utilisé pour dimensionner notre déphaseur et les résultats de simulation obtenus. 

II.4.1 – Choix de la topologie du déphaseur 

Notre déphaseur étant destiné à la réalisation d’une antenne à balayage électronique de 
faisceau pour les systèmes de télécommunications modernes, qui sont eux-mêmes construits 
autour de microprocesseurs, nous avons choisi de réaliser un déphaseur numérique qui permet 
un contrôle plus aisé du balayage. De plus, pour garantir un fonctionnement correct de ces 
systèmes, il est important que toutes les composantes du spectre de fréquences des signaux 
transmis ou reçus arrivent en phase, ce qui signifie que le temps de propagation de groupe du 
déphaseur doit être constant, ou encore d’après l’équation (2.42), que la réponse de la phase 
doit être linéaire en fonction de la fréquence. La distorsion de phase des signaux est ainsi 
évitée. 

 constante
dω
dφτg ==  (2.42) 

Parmi les différentes topologies de déphaseurs présentées dans les paragraphes précédents, 
celles qui nous paraissent les mieux appropriées pour notre application sont les déphaseurs à 
lignes commutées, les déphaseurs à réseaux commutés,  les déphaseurs à ligne distribuée et les 
déphaseurs de type réflexion à lignes à retard variable.  

Les déphaseurs à lignes commutées sont ceux qui permettent d’obtenir les largeurs de 
bande les plus importantes. Malheureusement, du fait de leurs tailles imposantes, et pour des 
problèmes de coûts, leur co-intégration monolithique avec des circuits MMIC n’est pas 
envisageable. La solution à base de commutateurs séries SP4T est assez séduisante en terme de 
réduction de taille, de pertes et d’erreur de phase. Cependant, sa mise en œuvre nécessite la 
réalisation d’une structure spécifique utilisant des commutateurs MEMS séries qui n’est pas 
adaptée aux commutateurs MEMS parallèles que nous avons développé à l’IEMN au cours de 
ce travail. 
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Les déphaseurs à réseaux commutés semblent également prometteurs car ils permettent 
d’atteindre d’excellentes performances en terme de pertes et d’erreur de phase sur une largeur 
de bande assez importante, tout en réduisant la taille du circuit. Notons cependant que 
l’utilisation de réseaux à éléments semi-localisés nécessite la fabrication de condensateurs 
MIM déjà presque trop petits en bande X pour être compatible avec les technologies de 
fabrication MMIC (quelques dizaines de femto-Farad) [15, 16]. De plus, ce type de déphaseur 
est lui aussi basé sur l’utilisation de commutateurs séries qui sont encore à l’heure actuelle en 
phase de développement à l’IEMN. 

Les déphaseurs à MEMS distribués présentent des erreurs de phase relativement faibles et 
une réponse de phase linéaire sur de très larges bandes (jusqu’à environ 60 GHz). Leurs pertes 
d’insertion sont un peu plus importantes que celles de déphaseurs à lignes commutées. Mais le 
principal inconvénient de ces déphaseurs est la longueur de la ligne distribuée qui est de l’ordre 
du centimètre pour un déphaseur 2 bits en bandes K/Ka. Par conséquent, les déphaseurs à 
MEMS distribués sont, eux aussi, incompatibles avec la co-intégration de circuits MMIC. 

Finalement, les déphaseurs de type réflexion à lignes à retard variable permettent d’obtenir 
des circuits de taille beaucoup plus petite que celles des déphaseurs à lignes commutées ou des 
déphaseurs à MEMS distribués. Les pertes et les erreurs de phase de ces déphaseurs dépendent 
beaucoup des caractéristiques des coupleurs. Toutefois, l’utilisation de la technologie MEMS 
dans la conception de ces coupleurs a permis dernièrement d’améliorer considérablement leurs 
performances. De plus, ce type de déphaseur s’adapte parfaitement à la topologie des 
commutateurs MEMS que nous avons développé, et par conséquent, nous avons choisi de 
réaliser un déphaseur de type réflexion à lignes à retard variable, en portant un soin particulier 
à la conception du coupleur que nous présentons dans les paragraphes suivants. 

II.4.2 – Choix du type de coupleur utilisé dans le déphaseur 

Le premier coupleur en topologie coplanaire (CPW), conçu par Wen en 1970, a été réalisé 
en plaçant deux lignes de transmission très proches l’une de l’autre, et présentait un couplage 
de -10 dB autour de 2 GHz [56]. Ce type de couplage par les bords des conducteurs nécessite 
un gap très étroit entre les lignes de transmission. Or, les technologies de fabrication MMIC 
imposent une limite sur la taille physique de ce gap et ne permettent pas d’atteindre un facteur 
de couplage de -3 dB avec ce type de coupleur. Les déphaseurs de type réflexion à MEMS RF 
présentés dans la littérature utilisent principalement des coupleurs de Lange [46, 53], des 
coupleurs à recouvrement avec gap d’air [22, 48, 49, 50–52] ou encore des coupleurs hybrides 
de type branch-line [47, 54]. 

Les coupleurs de Lange à lignes couplées interdigitées sont, eux aussi, basés sur un 
couplage par les bords des conducteurs et atteignent difficilement les -3 dB. Un exemple de 
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réalisation de coupleur de Lange -3 dB en technologie coplanaire est illustré sur la figure 2.35. 
Dans [57], le coupleur de Lange CPW -3 dB, réalisé sur un substrat de GaAs avec un gap entre 
les conducteurs de seulement 5 µm, atteint un couplage maximum de -4,18 dB et un équilibre 
de phase de ± 5° sur la bande 15–25 GHz. La perte de couplage élevée, supérieure à 1 dB à la 
fréquence centrale de 20 GHz, peut être due à une désadaptation du coupleur liée à un 
problème d’alignement durant la fabrication. Un autre coupleur de Lange CPW -3 dB présenté 
dans [58] a été réalisé sur silicium haute résistivité avec un gap entre conducteurs de 36 µm. Le 
couplage atteint est de -4,2 ± 0,8 dB @ 15 GHz et l’équilibre de phase est de ± 3° sur la bande 
à 5–20 GHz.  

Port isolé

Port directPort couplé

Port d'entrée

 
 

Figure 2.35 : Exemple de réalisation de coupleur de Lange -3 dB en technologie coplanaire [58]. 

L’avantage des coupleurs de Lange est qu’ils présentent une largeur de bande relativement 
importante, pouvant atteindre 40 à 50 %. En revanche, leurs pertes de couplage sont 
relativement élevées (> 1 dB) et peuvent être dues à des problèmes d’alignement pendant la 
fabrication, entraînant une désadaptation du coupleur. De plus, ils ne permettent pas d’obtenir 
un bon équilibre de phase (typiquement ± 5°) et leurs pertes d’insertion sont importantes, ce 
qui s’explique par le fait que ce type de couplage se traduit par l’accumulation de courant sur 
les bords des conducteurs et donc par une augmentation des pertes conducteur. 

 
Pour augmenter le facteur de couplage et réduire les pertes de ces coupleurs, une solution 

consiste à réaliser des coupleurs multi-couches [59, 60]. Dans ce type de structure, fabriquée à 
partir de plusieurs niveaux de métallisation et d’une couche diélectrique, les conducteurs 
couplés se chevauchent. La figure 2.36 donne un exemple à trois niveaux de métallisation 
correspondant au chevauchement de deux rubans dans une structure coplanaire. Bien qu’il 
existe encore un couplage par les bords des conducteurs, le couplage principal des deux lignes 
de transmission s’effectue essentiellement par les surfaces en vis-à-vis, à travers la couche 
diélectrique. Les performances de ces coupleurs sont ainsi beaucoup moins sensibles aux 
problèmes d’alignement. Cette topologie augmente le couplage et réduit les pertes et la taille 
du coupleur, mais présente l’inconvénient de nécessiter des trous métallisés à travers la couche 
diélectrique pour la connexion du conducteur enfoui sous cette couche. 
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Plan de masse

 

Lignes couplées 

 
Figure 2.36 : Principe du coupleur multi-couches à lignes couplées. 

Il y a quatre ans, une nouvelle solution utilisant la technologie MEMS a été proposée par 
l’Université Nationale de Séoul (Corée) pour augmenter les performances des coupleurs -3 dB 
à lignes couplées. Ce nouveau type de coupleur, nommé coupleur à recouvrement avec gap 
d’air, est aussi basé sur le chevauchement des lignes de transmission, mais supprime la couche 
diélectrique et ainsi la nécessité des trous métallisés. La fabrication de ce type de coupleur 
utilise le procédé classique des ponts à air, et est donc parfaitement compatible avec la 
technologie des MMIC. La première réalisation publiée concernait le coupleur de Lange en 
technologie microruban présenté sur la figure 2.37 [61]. Dans cette structure, pour augmenter 
le couplage à travers le gap d’air, le conducteur inférieur est entièrement recouvert. Les pertes 
moyennes de transmission et de couplage sont, respectivement, de 3,73 dB et 3,33 dB. La 
différence de phase entre les voies directe et couplée est de 85 ± 3°. 

 

       
Figure 2.37 : Coupleur -3 dB à recouvrement avec gap d’air, réalisé par l’Université 

Nationale de Séoul en technologie microruban [61]. 

Une version coplanaire de ce coupleur, réalisée en bande Ka, a été utilisée dans la 
fabrication de déphaseurs [22, 62, 63]. Le principe et la photographie de ce coupleur CPW 
-3 dB sont présentés sur la figure 2.38. Le facteur de couplage est ici insensible au problème 
d’alignement, et peut être contrôlé par la largeur de recouvrement. Notons que sur cette version 
coplanaire, le recouvrement change de côté au milieu du coupleur pour faciliter la connexion 
des circuits MMIC équilibrés sur ses ports d’accès. Ainsi, ce coupleur est compatible avec la 
structure des coupleurs de Lange. Les pertes moyennes de transmission et de couplage 
obtenues avec ce coupleur sont de 3,6 dB et la différence de phase entre les voies directe et 
couplées de 95 ± 3° sur la bande 20–39 GHz. 
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Plus récemment, une adaptation de ce coupleur en bande V a aussi été développée pour la 
conception de déphaseurs millimétriques [48, 49]. Le couplage par recouvrement avec gap 
d’air réduit l’accumulation de courants sur les bords des conducteurs en distribuant ces 
courants sur des surfaces plus larges. En réduisant de cette manière les pertes de conduction, il 
est possible d’obtenir des coupleurs à faibles pertes. Les pertes d’insertion mesurées sur ce 
coupleur sont de 0,38 dB à 40 GHz et de 0,66 dB à 60 GHz. 

 
 

              
(a) (b) 
 

Figure 2.38 : Princi ) et photographie (b) du coupleur -3 dB à vrement à gap d’air 
réalisé par l’Université Nationale de Séoul en technologie coplanaire [62]. 

Les coup nsertion et de 
couplage et présentent, comme les coupleurs de Lange, des largeurs de bande relativement 
imp

brides de type branch-line ont, certes, des largeurs de bande inférieures à 
celles des coupleurs à lignes couplées (typiquement 10 à 20 %), mais ils offrent en revanche 
d’ex

pe (a recou

leurs à recouvrement à gap d’air permettent de réduire les pertes d’i

ortantes. Toutefois, leur inconvénient majeur est le déséquilibre de phase important entre 
les voies directe et couplée. De plus, l’optimisation de ce type de coupleur repose sur des 
simulations électromagnétiques 3D qui nécessitent des temps de calcul importants pour fournir 
des résultats fiables. 

 
Les coupleurs hy

cellents équilibres d’amplitude et de phase sur les voies directe et couplée. De plus, les 
coupleurs branch-line sont relativement simples à réaliser et sont parfaitement compatibles 
avec la technologie MMIC. Dans leur version standard (utilisation de ligne λ/4), la taille de ces 
coupleurs peut être un facteur limitatif à leur intégration monolithique avec des circuits MMIC, 
notamment, lorsque les coûts de fabrication doivent être pris en compte dans la conception. 
Toutefois il est possible de réaliser des versions à taille réduite de ces coupleurs qui permettent 
une réduction de plus de 80 % de la surface occupée sans trop dégrader leurs performances. 
Nous avons donc choisi ce type de coupleur pour la réalisation de notre déphaseur. Nous 
présentons dans les paragraphes suivants la conception de nos coupleurs et les résultats obtenus 
en simulation. 
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II.4.3 – Conception d’un coupleur branch-line standard 

Le coupleur branch-line standard à transformation d’impédance utilise quatre lignes de 
transmission quart d’onde. Le schéma de ce coupleur est donné sur la figure 2.39.  
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Figure 2.39 : Schéma d’un coupleur branch-line standard à transformation d’impédance. 

Les équations de conception d’un tel coupleur sont les suivantes : 

 INZZ =1  

 
21

⎟
⎞

⎜
⎛= OUTIN ZZ

Z  2 2 ⎠⎝
(2. 43) 

 

où Z  et ZOUT ent, les imp
et Z3 sont les impédances caractéristiques des différentes branches du coupleur 
(cf. Figure 2.39). Dans le cas où l’entrée et la sortie doivent être adaptées sur une impédance 
Z0, nous avons ZIN = ZOUT = Z0 et les équations (2.43) deviennent : 

OUTZZ =3  

IN édances d’entrée et de sortie du coupleur, et Z sont, respectivem 1, Z2 

 031 ZZZ ==  

 
2
0

2
Z

Z =  (2.44) 

nsi, si Z0 = 50 , nous obtenons Z1 = Z3 = 50 Ω et Z2 ≈ 35,35 Ω. 
 
Ai Ω
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Afin d’assurer une compatibilité avec la technologie de nos commutateurs MEMS RF et 
 que nous avons conçus utilisent la technologie coplanaire. Le des circuits MMIC, les coupleurs

dimensionnement du coupleur a été optimisé à la fréquence centrale de 22 GHz, correspondant 
au mission, d’impédance 
caractéristiq Ω

milieu de la bande K. Les dimensions des lignes de trans
ue 50 , restent identiques à celles que nous avons choisies pour la conception des 

micro-commutateurs, présentées dans l’annexe B (cf. Figure B.5). De même, nous avons 
conservé la même distance intermasse pour la ligne d’impédance caractéristique 35,35 Ω afin 
d’éviter l’excitation de modes de propagation parasites causée par la présence de discontinuités 
le long des lignes. La largeur du ruban central a été déterminée à l’aide du logiciel LineCalc 
d’Agilent Technologie. Pour obtenir une impédance de 35,35 Ω, avec une distance intermasse 
de 129 µm, cette largeur doit être de 86 µm (cf. Figure B.3). L’option de synthèse de LineCalc, 
qui détermine les dimensions physiques d’une ligne à partir de ses propriétés électriques, nous 
a ensuite permis de calculer les longueurs à donner aux branches séries et parallèles du 
coupleur pour obtenir des longueurs de λ/4, soit des déphasages électriques de 90°. Les 
dimensions physiques et les propriétés électriques des lignes utilisées dans le coupleur sont 
données dans le tableau 2.8. 

 

 Ligne λ/4, 50 Ω Ligne λ/4, 35,35 Ω 

Largeur du ruban central 49 µm 86 µm 

Distance intermasse 129 µm 129 µm 

Longueur de la ligne 1320 µm 1334 µm 

Impédance caractéristique 50,38 Ω 35,66 Ω 

Déphasage électrique 89,72° 90,00° 

Atténuation de la ligne 0,134 dB 0,11 dB 

Permittivité effective de la ligne 6,618 6,521 
 

T physiques et électrique es utilisées dan leur 
conventionnel, calculée Hz. 

Une es, le cou a été simulé avec le logiciel de 
simu agnétique 3D HFSS de Ansoft. Un soin particulier a été porté au niveau de 
la réal , leurs 
extrémités ont été biseautées à 45° afin d’éviter les discontinuités brutales qui peuvent exciter 
des m
fond

ableau 2.8 : Dimensions s des lign
s à 22 G

s le coup

 fois ses dimensions déterminé pleur 
lation électrom

isation des jonctions en T. Les lignes 35,35 Ω étant plus larges que les lignes 50 Ω

odes parasites. De plus, la ligne coplanaire supporte deux modes de propagation 
amentaux sans fréquence de coupure (cf. Annexe B) : le mode impair (mode coplanaire) et 

le mode pair (mode fente). Lorsque le mode impair est excité, le signal RF se propage sur le 
conducteur central et les plans de masse sont alors équipotentiels. Ce mode, favorable à la 
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propagation du signal RF, est souhaité sur la ligne. Le mode pair, quant à lui, peut être excité 
par la présence d’une discontinuité sur la ligne (jonction, coude…). Il se traduit par la présence 
de potentiels opposés sur les plans de masse et d’un potentiel nul sur le conducteur central. 
C’est un mode fortement dispersif et rayonnant, qui perturbe le signal transmis. En connectant 
régulièrement les plans de masse entre eux aux abords des discontinuités, nous pouvons 
rééquilibrer leurs potentiels et ainsi filtrer le mode pair. Dans la pratique, l’équilibre des plans 
de masse est réalisé par l’utilisation de ponts à air autour des discontinuités. Nous avons donc 
placé autour des jonctions du coupleur des ponts à air qui traversent au-dessus du ruban central. 
Signalons que ces ponts à air seront réalisés en même temps que les membranes des 
commutateurs MEMS, et que par conséquent, aucune étape technologique supplémentaire n’est 
nécessaire dans le procédé de fabrication du déphaseur. Le coupleur simulé sous HFSS est 
représenté figure 2.40, qui montre également un agrandissement d’une jonction en T avec ses 
ponts à air. Par souci de clarté, nous avons exagéré la hauteur des ponts sur cet agrandissement. 
La hauteur utilisée lors des simulations correspond à celle des membranes de nos 
commutateurs MEMS, qui est de 3 µm. 

 
 

                 
 

(a) (b) 
 

Figure 2.40 : Topologie du coupleur branch-line simulé sous HFSS (a) et agrandissement 
de la jonction en T avec la hauteu onts volontairement exagérée (b). 

 
Le coupleur a été simulé sur la bande K (18–26 GHz). Les résultats de simulation sont 

prése
 
 

r des p

ntés sur les figures 3.41, 3.42 et 3.43. 
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Figure ents de réflexion simulés des quatre ports du cou r. 

 
 
 
 
 

igure 2. ission (S21), couplage (S31) et isolation (S41) simulés du pleur -3 dB. 

 

Fig 4 Différence de phase simulée entre les voies directe et couplée. 
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On constate sur la figure 2.41 que les quatre ports du coupleur sont parfaitement adaptés 
sur 50 Ω, à la fréquence de conception de 22 GHz. Signalons que sur cette figure les 
caractéristiques des paramètres S11 et S33 sont superposées et cachées par celle du paramètre 
S44.  Les coefficients de réflexion de chacun des ports sont inférieurs à -15 dB sur la plage 
fréquentiell sion et de 
couplage sont très proches de -3 dB et l’isolation reste inférieure à -15 dB (cf. Figure 2.42). 
Nou

e 20–24 GHz. Sur cette même bande, les coefficients de transmis

s obtenons également sur cette bande de fréquence une différence de phase relativement 
constante et sensiblement égale à 90° entre les voies directe et isolée (cf. Figure 2.43). Le 
tableau 2.9 donne les performances simulées à la fréquence de conception de 22 GHz. 

 
 

Perte de transmission sur la voie directe 3,03 dB 

Perte de couplage sur la voie couplée 2.99 dB 

Isolation sur la voie isolée -39 dB 

Coefficient de réflexion sur les voies entrée et directe -40 dB 

Coefficient de réflexion sur les voies couplée et isolée -38 dB 

Différence de phase entre les voies directe et isolée 90,22° 
 

Tab lé à la fréquence de con  22 GHz. 

D’ap rforma  une largeur de 
bande de . 

 
’inconvénient majeur de ce coupleur est sa taille importante, qui atteint 2025 x 2034 µm2 

(accè ar ce 
type de coupleurs les rendent extrêmement coûteux lorsqu’ils doivent être co-intégrés avec des 
MM

ocalisés, qui utilise des selfs 
spirales et des condensateurs localisés, est une des solutions à ce problème. Cependant, la 
conc

leau 2.9 : Performances du coupleur simu ception de

rès les simulations, ce coupleur offre d’excellentes pe nces sur
près de 18 % autour de la fréquence centrale de 22 GHz

L
s compris), du fait de l’utilisation de lignes quart d’onde. Les surfaces occupées p

IC, ce qui limite fortement leur utilisation. Pour remédier à ce problème, il est impératif de 
réduire la taille des branches du coupleur. L’approche à éléments l

eption des circuits à éléments localisés est quelque peu empirique et nécessite des modèles 
de selfs précis basés sur des mesures d’éléments de test. De plus, ce type de conception devient 
difficile au-delà de 20 GHz. Une autre solution permettant de réduire la taille du coupleur est 
présentée dans le paragraphe suivant. 
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II.4.4 – Conception d’un coupleur branch-line à taille réduite 

La solution proposée par Hirota [64] pour réduire la taille du coupleur branch-line consiste 
à remplacer les lignes quart d’onde par des circuits équivalents de plus petites tailles. Le 
principe, illustré sur la figure 2.44, est le suivant : la ligne quart d’onde est constituée d’une 
inductance série et d’une capacité parallèle distribuées. L’inductance et la capacité distribuées 

ement plus 
faibles. L’approche proposée consiste à compenser la chute d’inductance par une augmentation 
de l

d’une ligne de transmission plus courte que la ligne quart d’onde seront naturell

’impédance caractéristique de la ligne et à compenser la perte de capacité en ajoutant des 
condensateurs localisés aux extrémités de la ligne. 

 

90°

Zc

(a)

θ

Z
C C

(b)

90°

Zc

(a)

90°

Zc

(a)

θ

Z
C C

(b)

θ

Z
C C

(b)  
Figure 2.44 : Ligne de transmission quart d’onde (a) et son équivalence à taille réduite (b). 

Les conditions d’équivalence de ces deux circuits peuvent être déterminées en examinant 
leurs matrices admittance, [Ya] et [Yb], qui sont définies par [3, 64]: 

 [ ] ⎥
⎦⎣ 010jZ
⎤

⎢
⎡

=
101Ya  (2.45) 

 [ ]

⎥⎦jZ θsin
⎥
⎥

⎢
⎢
⎢

⎣
+ Cj

jZ
ωθ

θ
cos

sin
1

b  (2.46) 

où Z0, Z, θ et ω sont, respectivement, l’impédance caractéristique de la ligne quart d’onde, 
l’impédance caractéristique de la ligne réduite, le déphasage électrique de la ligne réduite et la 
fréquence angulaire. Les deux circuits sont équivalents si leurs matrices sont égales, et dans ce 
cas nous obtenons : 

⎥
⎥
⎤

⎢
⎢
⎡ +

=
jZ

Cj
jZ θ

ω
θ

θ
sin
1

sin
cos

Y
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⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛= −

Z
Z01sinθ  (2.47) 

 
0 

cos
Z

C
ω

θ
=  (2.48) 

C. 
 

Ces deux relations sont illustrées sur la figure 2.45. Nous pouvons voir sur cette figure que 
la longueur électrique peut être réduite en augmentant l’impédance caractéristique Z, ainsi que 
la capacité localisée 
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Figure 2.45 : Conditions d’équivalence de la ligne réduite [64]. 

En augmentant d’un rapport 2  l’impédance caractéristique de la ligne de transmission, 
sa longueur diminue de moitié. En effet, d’après l’équation (2.47), pour ce rapport la longueur 
électrique θ est égale à 45°. 

 
Les équations (2.47) et (2.48) constituent les équations de conception du coupleur à taille 

réduite dont le schéma est donné sur la figure 2.46. Nous venons de voir que les impédances 
caractéristiques des lignes utilisées dans un coupleur branch-line conventionnel sont Z0 et 

20Z . Si l’imp réduit est Z, alors 

nous pouvons écrire, en posant  r = Z0/Z : 

édance caractéristique de toutes les branches du coupleur 

 ( )r1
1 sin−=θ  (2.49) 

 ⎟
⎠⎝ 22
⎞

⎜
⎛

= −sin 1 rθ  (2.50) 
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0

22 21
Z

rrC
ω

−+−
=  (2.51) 

où θ  et θ  sont, respectivement, les longueurs électriques des branches1 2  séries et parallèles, et C 
est la capacité à placer aux intersecti
réalisation de divers coupleurs publiés dans la littérature avec, généralement, un rapport, r, égal 

à 

ons de ces branches. Ces équations ont été utilisées pour la 

21 . Dans ce cas, pour obtenir une adaptation sur 50 Ω, l’impédance caractéristique des 

branches du coupleur est de 70,7 Ω, la longueur de branches séries est de 81  de longueur 

d’onde et celle des branches parallèles de 121  de longueur d’onde. L’espace occupé par le 

coupleur peut ainsi être réduite de plus de 80 % [64–66]. 
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Figure 2.46 : Schéma du coupleur branch-line à taille réduite. 

Dans le cas plus général d’un coupleur à impédances d’entrée et de sortie différentes, les 
équations de conception du coupleur à taille réduite sont données par [68, 69] : 

 ⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛= −

Z
Z IN1

1 sinθ  (2.52) 

 

⎟⎟
⎟
⎟

⎜
⎜= −

Z
2sin 1

2θ  
⎟

⎠

⎞

⎜⎜

⎜

⎝

⎛ ZZ OUTIN

(2.53) 
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 ⎟
⎠

⎞
⎜
⎝

⎛= −

Z
ZOUT1

3 sinθ  (2.54) 

2221
121111

ZZZZZ
C

OUTININ
−+−=

ωω
 (2.55)  

2
12

ZZ
−

ω
 (2.56)  222

1111
ZZZ

C
OUTINOUT

+−=
ω

où ZIN et ZOUT sont, respectivement, les impédances d’entrée et de sortie du coupleur, Z est 
l’impédance caractéristique des branches du coupleur, et C1 et C2 sont les capacités à placer 
aux extrémités des branches, comme illust
C1 et C2 imposent Z > ZIN et Z > ZOUT. 

 

ré sur la figure 2.47. Notons que les expressions de 
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Figure 2.47 : Schéma d’un coupleur branch-line à taille réduite à impédances d’entrée et de 

sortie différentes. 

Nous pouvons aussi noter que les caractéristiques de ce coupleur ne sont strictement 
identiques à celle du coupleur standard qu’à la fréquence centrale. Cependant, dans la pratique 
leurs réponses fréquentielles s’avèrent très similaires sur la bande de fonctionnement utile.  

Par ailleurs, cette topologie de coupleur nécessite l’ajout de condensateurs reliés à la 
masse. La technologie coplanaire et les condensateurs MIM (Metal-Insulator-Metal) sont 
particulièrement bien adaptés pour ce type de réalisation. Afin de diminuer la surface occupée 
par notre déphaseur, nous avons donc également conçu un coupleur de taille réduite. 
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L’impédance d’entrée du déphaseur doit être égale à 50 Ω ; et celle de sortie doit être 
adaptée à l’impédance caractéristique de nos commutateurs MEMS RF, qui est aussi de 50 Ω. 
Nous avons donc utilisé les équations (2.49), (2.50) et (2.51) pour concevoir le coupleur. De 
plus, pour éviter les discontinuités le long des lignes coplanaires, nous avons conservé, ici 
aussi, la même distance intermasse que celle de nos commutateurs MEMS, soit 129 µm. Dans 
l’annexe B, nous montrons que, pour une distance intermasse fixée, l’augmentation de 
l’impédance caractéristique d’une ligne coplanaire est obtenue en réduisant la largeur du ruban 
central (cf. Figure B.3). Toutefois, les pertes d’une ligne coplanaire dépendent également de la 
largeur du ruban central, et augmentent rapidement lorsque cette largeur diminue 
(cf. Figure B.3). Par conséquent, nous avons limité la largeur minimale du ruban à 25 µm. 
Cette valeur associée à la distance intermasse de 129 µm fournit une impédance caractéristique 
de 65,5 Ω. Les longueurs électriques des branches du coupleur et les valeurs des capacités 
localisées correspondant à cette impédance ont été calculées à 22 GHz. Le logiciel LineCalc 
nous eurs 
électriques. Le tableau 2.10 donne les valeurs obtenues pour les différents paramètres du 
coupleur à taille réduite. 

 a ensuite permis de déterminer les longueurs physiques correspondants à ces longu

 

Distance intermasse des branches 129 µm 

Largeur du ruban central des branches 25 µm 

Impédance caractéristique des branches 65,5 Ω 

Longueur électrique des branches séries 32,67° 

Longueur électrique des branches parallèles 49,76° 

Longueur physique des branches séries ~ 480 µm 

Longueur physique des branches parallèles ~ 732 µm 

Capacité localisée 265,7 fF 
 

Tableau 2.10 : Dimensions physiques et électriques des paramètres de conception du 
coupleur branch-line à taille réduite. 

Les lignes d’accès 50 Ω, plus larges que les branches du coupleur, ont été biseautées à 45° 
afin d’éviter des discontinuités brutales aux niveaux des jonctions en T. La topologie des ponts 
à air utilisés pour équilibrer les masses des lignes coplanaires est assez différente de celle 
employée dans le coupleur standard : au lieu d’avoir trois ponts distincts, un seul pont en forme 
de Y relie les trois plans de masse au niveau de chaque jonction. Ceci est dû au fait que les 
ponts ont ici une double fonction car ils constituent également les plans métalliques, reliés à la 
masse, des condensateurs MIM placés aux intersections des branches du coupleur. Comme 
pour le coupleur standard, les ponts à air du coupleur à taille réduite sont fabriqués durant la 
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même étape technologique que les membranes des commutateurs MEMS. Ils sont donc 
supportés par des piliers à une hauteur de 3 µm. L’approche que nous avons adoptée pour la 
réalisation des condensateurs MIM consiste à placer un quatrième pilier sur le ruban central de 
la ligne coplanaire ion. Le pont à air vient alors se poser sur 
ce piler recouv r former le condensateur MIM. 
L’agrandissement représenté sur la figure 2.48b m
de clarté, la haute  diélectriq tairement 
exagérées sur cette taille réduite que nous avons conçu 
est présentée sur la que d  1200 µm2 (accès 
compris), est ainsi oupleur ous obtenons de 
cette manière une é pa r, ce qui permet 
d’envisager sa co-  circuits MMIC. 

 

 aux intersections de chaque jonct
ert d’une couche diélectrique pou

ontre la structure de ces jonctions. Par souci 
ur des piliers et l’épaisseur de la couche ue ont été volon
 vue. La structure globale du coupleur à 
 figure 2.48a. La taille du coupleur, qui n’est e 1500 x

 fortement réduite par rapport à celle du c standard. N
réduction d’environ 62 % de la surface occup r le coupleu
intégration avec des

 

              
 

(a) (b) 
 

Figure 2.48 : Topologie du coupleur branch-line à taille réduite simulé sous HFSS (a) et 
agrandissement de la jonction en T avec condensateur MIM intégré (b). La hauteur des 

ponts et l’épaisseur de diélectrique sont volontairement exagérées. 

 
 
Afin de comparer les performances de cette structure à celles du coupleur standard, nous 

l’avons également simulée sous HFSS. Les résultats obtenus sur la bande K sont présentés sur 
les f uivantes. igures s
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 : Coefficients de réflexion si es quatre ports du coupleur à taille réduite. 

 

 
 
 
 

ansmission (S21), couplage (S31) et isolation (S41) simulés du coupleur 
branch-line à taille réduite. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Figure 2.51 : Comparaison des différences de phase entre les voies directe et couplée, 
simulées avec les coupleurs standard et à taille réduite. 
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La premi  analysant ces résultats de simulation 
concerne un décalage de la que e ce al  co eur,  près d’un gigahertz vers les 
fréquences hautes. En effet, comme le montre la figure 2.49, les minima des coefficients de 
réflexion sur les ports du coupleur sont obtenus à 23,1 GHz alors que la fréquence centrale de 
conception est de z. Ce décalage fréquen is en évidence sur la figure 2.50 
sur laquelle l’isolation maximale atteint environ -40 dB à 23,1 GHz. Afin d’analyser les raisons 
possibles de ce décalage fréquentiel, nous avons tracé sur la figure 2.52 la fréquence centrale 
du coupleur, calculée à partir de l’équation (2.51), en fonction de la valeur des capacités 
localisées pour une impédance caractéristique Ω, et en fonction de la 
valeur de l’impédance caractéristique des branc es pour une valeur de capacité de 265,7 fF.  

 
 
 
 
 

Figure 2.52 uence centrale  de l’équation (2.51) en fonction de 
la valeur des capacités localisées et en fonction de l’impédance caractéristique de ses branches. 
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 : Fréq du coupleur calculée à partir

P  explications sont possibles pour ce décalage fréquentiel. Nous pouvons d’abord 
penser qu’il est dû à une mauvaise évaluation de la capacité localisée, qui a été dimensionnée 
en utilisant l’équation des condensateurs à plans parallèles définie par : 

e
sεε

C r 0=  (2.57) 

où vité relative du matériau diélectrique, ε0  de l’air, s est la 
surface de la capacité, et aisseur du atériau diélectrique. A partir de ette équation, 
nous avons déterminé l’épaisseur du diélectr de silicium, εr = 7), en considérant 
une rface de 25 x 25 µm2 (largeur du pilier égale à la largeur du ruban central). Les capacités 
supplé ises en 
compte dans cette éq romagnétique 3D. On 
doit donc s’attendre en réalité à obtenir une valeur de capacité légèrement supérieure à celle 

εr est la permitti est la permittivité
e est l’ép  m  c

ique (nitrure 
su

mentaires introduites par les ponts à air et par les effets de bord ne sont pas pr
uation, alors qu’elles le sont dans la simulation élect
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déte

ne 
valeur de capacité localisée de 265,7 fF, une augmentation de l’impédance caractéristique 

otons que cette analyse r les équations analytiques de conception du coupleur à 
taille réduite qui ne prennent pas forcément en compte tous les phénomènes de propagation 
dans la structure du coupleur. Ainsi, une erreur d’évaluation du couple (Z, C) calculé à partir de 
ces u  peut aussi être à l’origine du décalage. Enfin, nous n’excluons pas une  de 
calcul du logiciel HFSS. La réelle présence du décalage fréquentiel sera vérifiée par une 
com araison d ésultats de s et des résultats expérimentaux. 

n peut ent noter sur la réponse de la phase du coupleur (cf. Figure 2.51) une 
légè  réduction de la largeur de b s proche de celle du coupleur 
standard dans la bande utile, malgré le décalage de la fréquence centrale. Le tableau 2.11 
résume les performances du coupleur obtenues par simulation à la fréquence de conception et à 
la es 
performances du coupleur restent acceptables sur la bande 21,5–24,5 GHz, c'est-à-dire, sur une 
largeur de bande d’envir

 22 GHz 23,1 GHz 

rminée par l’équation (2.57). Or d’après la figure 2.52 pour une impédance caractéristique 
de 65,5 Ω, une diminution d’environ 10 % de la valeur des capacités est nécessaire pour 
décaler la fréquence centrale du coupleur à 23 GHz. Par conséquent, ce décalage ne s’explique 
pas par un surdimensionnement des capacités. 

Le décalage fréquentiel peut aussi être dû à une mauvaise évaluation de l’impédance 
caractéristique, Z, des branches du coupleur. En effet, nous avons dimensionné les lignes 
coplanaires du coupleur à l’aide du logiciel LineCalc qui est basé sur le calcul d’équations 
analytiques contrairement à HFSS qui réalise une simulation électromagnétique 3D et prend en 
compte davantage de phénomènes. Ainsi, du fait de ces différents modes de calcul, la valeur de 
Z peut subir une variation d’un logiciel à l’autre. Or, d’après la figure 2.52, en considérant u

d’environ 6,9 % suffit pour décaler la fréquence centrale à 23 GHz. 
N  repose su

éq ations erreur

p es r  simulation
 
O égalem
re ande, qui reste cependant trè

fréquence centrale de 23,1 GHz. Bien qu’elles ne soient pas optimales à 22 GHz, l

on 13 % centrée sur 23,1 GHz. 
 
 

Transmission sur la voie directe -3,36 dB -3,15 dB 

Couplage sur la voie couplée -2,92 dB -2.87 dB 

Isolation sur la voie isolée -19,06 dB -39,93 dB 

Coefficient de réflexion sur les quatre voies < -18 dB < -33 dB 

Différence de phase entre les voies directe et isolée 91,52° 89,78° 
 
Tableau 2.11 : Performances simulées du coupleur branch-line à taille réduite, données à la 

fréquence de conception et à la fréquence centrale. 
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II.4.5 – Dimensionnement du déphaseur 

Le dimensionnement du déphaseur a été réalisé par des simulations électriques à l’aide du 
logiciel ADS d’Agilent Technology. Pour ces simulations, nous avons utilisé les résultats de 
simu

 
 
 
 
 
 
 

 

Figure 2.54 : Isolation et Réflexion du commutateur à l’état OFF sur la bande K. 

lations électromagnétiques des coupleurs et des commutateurs MEMS RF, insérés dans 
ADS sous forme de fichiers de paramètres S. Parmi les différentes configurations de 
commutateurs MEMS que nous avons simulées, celle correspondant à une longueur de 
membrane de 370 µm avec élargissement au-dessus de la ligne RF présente les meilleures 
performances dans la plage fréquentielle de fonctionnement de nos coupleurs (21–24 GHz). 
Les performances simulées en bande K de ce commutateur MEMS sont rappelées sur les 
figures suivantes. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Figure 2.53 : Transmission et réflexion du commutateur à l’état ON sur la bande K. 
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A l’état ON, les pertes de transmission sont inférieures à 0,05 dB sur la bande 21–24 GHz 
qui correspond à celle de nos coupleurs. Notons que ces pertes sont uniquement des pertes de 
désa

 de fonctionnement des coupleurs standard et à taille réduite, et peut donc 
être utilisé pour la conception des déphaseurs. 

e di iner les longueurs des lignes à placer 
entre chaque comm teur ur o nir un pas de phase donné, à savoir, dans notre 
cas. Nous avons vu dans le paragraphe II.3.2, que lorsque des commutateurs idéaux sont 
utilisés, la longueur électrique des tronçons de ligne entre deux commutateurs successifs doit 
être de ∆φ /2 puisque chaque tronçon est traversé deux fois par le signal RF (cf. Figure 2.31). 
Or, les com rs MEMS ne sont pas parfaits et les erreurs de pha e ’ entraînent 
doivent être corrigées en ajustant chaque longueur de ligne indépendamment. En effet, l’erreur 
commise pour un état de phase donné dépend essentiellement du nombre de commutateurs à 
l’état haut placés en amont par rapport au commutateur actionné pour obtenir cet état de phase 
(bits de poids plus faibles). De plus, les commutateurs MEMS que nous utilisons pour la 
réalisation des déphaseurs possèdent des membranes de 100 µm de large, et ne peuvent donc 
pas être longueur 
de ligne de chaque commutateur placé en amont du court-circuit intervient deux fois dans le 
calcul du déphasage généré par la ligne à retard (aller et retour du signal), alors que celle du 

m teu l’ét ut ême  fai  va , entraîne une erreur 
de phase supplé ti u déphasage 

lations électromagnétiques 
d’une simp i
la figure 2.55. 

 
 
 
 
 
 

daptation, les pertes de conduction de la ligne coplanaire et les pertes dans le substrat 
n’étant pas considérées ici, du fait que leur calcul avec les logiciels de simulation 
électromagnétique manque de précision et augmente considérablement les temps de calcul. Par 
ailleurs, dans cet état, les pertes de réflexion sont inférieures à -25 dB. Ce commutateur est 
donc parfaitement adapté à 50 Ω sur la bande qui nous intéresse.  

A l’état OFF, l’isolation est supérieure à 27 dB sur la bande 21–24 GHz et le coefficient de 
réflexion est sensiblement constant et proche de -0,05 dB sur cette bande. Ainsi, lorsque ce 
commutateur est actionné, il se comporte comme un court-circuit de très bonne qualité sur la 
plage fréquentielle

 
L mensionnement du déphaseur consiste à déterm

∆φ  = 45° uta  po bte

mutateu  qu ils s

considérés comme des courts-circuits localisés lorsqu’ils sont actionnés. La 

commutateur actionné n’est comptée qu’une seule fois si le court-circuit est considéré en son 
ilieu. La capacité d’un commuta r à at ha , m  de ble leur

mentaire à l’aller et au retour du signal RF. Une estima on d
généré par la capacité du pont a été obtenue en comparant les simu

le l gne sans pont et d’une ligne avec pont. Les résultats obtenus sont présentés sur 
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Figure 2.55 : Déphasage généré par une ligne de 110 µm avec et sans pont. 

 
Lors de son passage sous un commutateur à l’état haut, le signal RF subit à 22 GHz un 

déphasage d’environ 11° : près de 8° sont dus à la longueur de la ligne et 3° supplémentaires 
sont attribués à la présence du pont. Ainsi, plus le court-circuit est loin sur la ligne, plus le 
déphasage généré par les commutateurs placés en amont est important. Cette erreur de phase 
croissante sera compensée par des lignes de plus en plus courtes au fur et à mesure de 
l’éloignement du coupleur. 

Par ailleurs, notons que le court-circuit en bout de ligne est réalisé en connectant 
directement la ligne RF à la masse. Par conséquent, ce court-circuit n’a pas le même coefficient 
de réflexion que le court-circuit d’un commutateur à l’état bas, et génère donc un déphasage 
différent qui sera également pris en compte en ajustant la longueur du dernier tronçon de ligne. 

En tenant compte de toutes ces remarques, nous avons optimisé les différentes longueurs 
de ligne sous ADS. Le schéma du circuit et les paramètres d’optimisation sont présentés sur la 
figure 2.56. 

-14 
-12 
-10 

-8 
-6 

ph
as

e 
S

21
 (°

-4 
-2 
0 

18 19 20 21 22 23 24 25 26 
Fréquence (GHz)

) sans pont 
avec pont 

 186 



Chapitre II Etude et conception des déphaseurs à commutateurs MEMS RF 

 
 

Figure 2.56 : Schéma du circuit et paramètres d’optimisation utilisé sous ADS. 

Sur ce schéma, la boîte “coupleur” contient les paramètres S du coupleur et les boîtes 
“commutateur” contiennent ceux des deux états d’un commutateur qui sont sélectionnés en 
fonction de l’état du déphaseur comme le montre la figure 2.57. En utilisant une variable état, 
ce type de circuit permet d’obtenir les performances du déphaseur pour tous ses états de phase 
en une seule simulation, et ainsi d’analyser facilement l’influence de chaque paramètre sur le 
fonctionnement global du déphaseur. 
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Figure 2.57 : Contenu de la boîte “commutateur” du schéma d’optimisation. 

La longueur des premiers tronçons de ligne, connectés aux ports du coupleur, n’est pas très 
importante puisqu’elle n’intervient pas dans le déphasage relatif entre les différents états de 
phase. Toutefois, pour des raisons pratiques, cette longueur ne doit pas être trop courte afin de 
laisser suffisamment de place entre les ponts à air des jonctions du coupleur et les piliers des 
premiers commutateurs. Pour chacun des déphaseurs réalisés (coupleur standard et à taille 
réduite), nous avons fixé la longueur de ces tronçons de manière à obtenir un déphasage de 
180° entre l’entrée et la sortie du déphaseur dans l’état de référence.  

Pour chaque déphaseur, les longueurs de lignes ont été optimisées à la fréquence centrale 
du coupleur, soit à 22 GHz pour le coupleur standard et à 23 GHz pour le coupleur à taille 
réduite. Les longueurs obtenues sont données dans le tableau 2.12. 

 

 

centré sur 22 GHz 
ite 

centré sur 23 GHz 

Déphaseur à     
coupleur standard 

Déphaseur à   
coupleur taille rédu

Longueur du premier tronçon 
(relier au coupleur) 447 µm 367,5 µm 

Longueur du second tronçon 207 µm 191 µm 

Longueur du troisième tronçon 181,5 µm 166,5 µm 

Longueur du dernier tronçon 
(relier à la masse) 199 µm 193 µm 

 
Tableau 2.12 : Longueurs des tronçons de ligne des différents déphaseurs 
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Les résultats de simulation obtenus avec ces longueurs de lignes sont présentés sur les 
figures 2.58 à 2.60 pour le déphaseur à coupleur standard, et sur les figures 2.61 à 2.63 pour le 
déphaseur à coupleur à taille réduite. 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

Figu seur à ndard pour les ts de phase. 
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Figure 2.58 : Pertes de réflexion du déphaseur à coupleur standard pour les différents états de phase. 
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Figure 2.60 phaseur à coup ur standard pour les différents états de phase. 

La figure 2.58 montre que le déphaseur à coupleur standard est centré sur 22 GHz et que sa 
largeur de bande, définie pour un coefficient de réflexion inférieur à -10 dB pour tous les états 
de phase, est d’environ 16 %. Toutefois, dans
o
adaptation correcte du circuit global [33], et dans ce cas, la largeur de bande chute à 8,6 %, ce 
qui représente une bande de 1,9 GHz centrée sur 22 GHz. Notons que sur cette largeur de 
bande le déphasage varie linéairement avec la fréquence et que le déphasage relatif de 45° 
obtenu en nts états de p ase à ne de l’optimisation du circuit. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
Figure 2.61 : Pertes de réflexion du déphaseur à coupleur à taille réduite pour les différents 

états de phase. 

 
 
 
 
 
 
 

20 21 22 23 24 Fréquence (GHz)

-90 

 
 : Déphasage du dé le

 le cas où deux déphaseurs sont cascadés pour 
btenir un déphaseur 4 bits, on préférera définir la largeur de bande à -15 dB afin d’assurer une 

tre les différe h  22 GHz témoig

 

-450 
0 

-27

-180 
ph

as
e 

S2
1 

(°
) 

0 
état 1 

-36 état 2 
état 3 
état 4 

-50 

-30 

0 
 22 24 25 

Fréqu

S1
1 

(d
B)

 

ence (GHz)
21 23

-10 

-20 

-40 

-60 

état 1 
état 2 
état 3 
état 4 

 190 



Chapitre II Etude et conception des déphaseurs à commutateurs MEMS RF 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

-2,0 
-1,5 

Figure 2.62 : Pertes d’insertion du déphaseu  coupleur à taille réduite pour les différents 

 

Figure 2.63 : Déphasage du déphaseur à coupleur à taille réduite pour les différents états 
de phase. 

n ce i cerne le d haseur à coupleur à taille réduite, la fréquence centrale est de 
23 GHz. La largeur de bande atteint 13 % lorsque l’adaptation est définie à -10 dB, et chute à 
6,5 % lorsque celle-ci est définie à -15 dB, ce qui fournit encore une bande de 1,5 GHz autour 
de la fréquence centrale (cf. Figure 2.61). La réduction de bande causée par l’utilisation du 
coupleur à taille réduite reste donc acceptable par rapport au gain qu’elle procure sur la surface 
occupée par le déphaseur. Par ailleurs, la figure 2.63 montre que le déphaseur à taille réduite 
est parfaitement optimisé à la fréquence de 23 GHz pour laquelle le déphasage relatif entre les 
diffé  une 
évolution linéaire de la phase avec la fréquence sur la bande 22–24 GHz. 

r à
états de phase. 
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Pour ces deux déphaseurs, les pertes d’insertion restent inférieures à 0,3 
hase sur

dB pour tous les 
états de p argeur de e dé 5 dB, et inférieures à 
environ 0,6 dB l  largeur de b nde corre dB. Notons 
cependant que ces pertes d’insertion obtenues par simulation ne correspondent pas à celles 
attendues dans la réalité. En effet, les pertes de conduction et les pertes dans le substrat, qui 
peuvent difficilem ulées, n’ont été ises en compte, ni sous ADS, ni sous HFSS. 
Par conséquent, les pertes d’insertion obtenues ur les figures 2.59 et 2.62 ne sont dues qu’aux 
désadaptations d’i ontrées dans les circuits. Ces désadaptations pourraient être 
dues à la prése es comm  sur les lignes (en amont du court-circuit), or 
nous avons vu sur la figure 2.53 que le coefficient de réflexion d’un commutateur à l’état haut 
est inférieur à B jusqu’à 26 GHz. Les désadaptations sont donc essentiellement causées 
par le fait que l’impédance des tronçons de ligne à retard est calculée par un modèle analytique 
de la t des 
commutateurs sont calculées par simu agnétiques. Malgré des paramètres de 
lignes identiques, les impédances caractéristiques ainsi obtenues n’ont pas parfaitement les 
mê  extrémités de chaque tronçon. Le nombre de 
désadaptations rencontrées sur le trajet d pend de la position du court-circuit. 
C’est ce qui explique la variation s pertes d’ rtion entre  différents états de phase. Par 
conséquent, la ligne de transmission étant uniforme sur le circuit réalisé, ces pertes de 
désadaptation devraient fortement s’atténuer dans la réalité. En revanche, des pertes de 
conduction et des pertes dans le substrat vont venir s’ajouter. Les pertes d’insertion de nos 
déphaseurs seront déterminées lors des mesures. 

II.5 – Conclusion

Dans ces paragraphes, nous présentons les différentes topologies de déphaseurs à 
MEM ienter 
notre choix vers un déphaseur de type  à lignes à retard variable utilisant des 
commutateurs MEMS pour déplacer des courts-circuits le long de ces lignes. Les différentes 
topo

 
 sur 

la l
a

band
a

finie par une adaptation de -1
spondant à une adaptation de -10 

ent être sim pr
s

mpédances renc
nce d utateurs à l’état haut

-24 d

 ligne coplanaire sous ADS, alors que les impédances de ligne des coupleurs e
lations électrom

mes valeurs et créent des désadaptations aux
u sig al RF dén

 de inse les

 

S RF. Une étude bibliographique, détaillée au début de ce chapitre, a permis d’or
 réflexion

logies de coupleur -3 dB, nécessaire pour la réalisation de ce type de déphaseur, ont aussi 
été présentées en détail. Enfin, un paragraphe important est consacré à la conception des 
coupleurs et des déphaseurs, réalisée à l’IEMN dans le cadre de ce travail. Les résultats 
obtenus à l’aide des outils de simulations électromagnétiques et électriques montrent que 
l’utilisation d’un coupleur branch-line à taille réduite dans le déphaseur permet d’atteindre des 
performances assez proches de celles obtenues avec le coupleur branch-line standard, alors que 
la surface occupée par le circuit est nettement plus petite. La réalisation de ces déphaseurs sera 
présentée dans le chapitre suivant.  
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CChhaappiittrree  IIIIII  

RRééaalliissaattiioonn  eett  tteessttss  ddeess  ccoommmmuuttaatteeuurrss  MMEEMMSS  

RRFF  eett  ddeess  ddéépphhaasseeuurrss  

 

III.1 – Introduction 

Les conceptions des commutateurs MEMS RF et des déphaseurs ayant été présentées en 
détail dans les premier et second chapitres, nous consacrerons ce dernier chapitre au procédé de 
fabrication technologique que nous avons développé à l’IEMN pour leur réalisation. Comme 
nous envisageons la co-intégration de nos commutateurs MEMS avec des circuits intégrés 
monolithiques micro-ondes (MMICs), une contrainte supplémentaire augmente la difficulté de 
fabrication, déjà relativement complexe pour obtenir des composants de fiabilité élevée. En 
effet, pour préserver les autres composants, actifs et passifs, intégrés sur le même substrat, nous 
ne devons en aucun cas dépasser leur température critique pendant les différentes étapes 
technologiques de notre procédé de fabrication. Pour cette raison, nous avons limité la 
température maximale de notre procédé de fabrication à 300 °C. Ainsi, nous pouvons qualifier 
celui-ci de procédé “froid”. Dès lors, il nous faut oublier l’utilisation de certains procédés, 
couramment utilisés dans la fabrication des microsystèmes mais nécessitant des températures 
relativement élevées (> 600 °C), tels que les techniques de dépôt d’oxyde de silicium (SiO2) 
pour la réalisation de couches sacrificielles ou de polysilicium utilisé comme matériau 
structurel, ou encore la technique d’implantation pour la réalisation de lignes de polarisation 
haute résistivité. Par ailleurs, pour garantir une entière compatibilité de notre technologie avec 
celle des MMICs, nous avons choisi de réaliser nos commutateurs MEMS RF et nos 
déphaseurs sur des substrats d’Arséniure de Gallium (GaAs), qui offrent d’excellentes 
performances aux fréquences millimétriques. 

Nous présenterons également dans ce chapitre les tests mécaniques et électriques que nous 
avons réalisés sur nos commutateurs MEMS RF, et qui ont permis d’améliorer le procédé de 
fabrication au cours de son développement. Enfin, un dernier paragraphe sera consacré à la 
fabrication de nos déphaseurs, actuellement en cours de réalisation dans notre laboratoire. 
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III.2 – Technologie de fabrication des commutateurs MEMS 
RF développée à l’IEMN 

Les travaux concernant le développement d’une technologie de fabrication pour la 
réalisation de commutateurs MEMS RF ont débuté à l’IEMN peu avant mon arrivé en thèse. 
Certaines phases du procédé, alors développé par Patricia Legry-Lefebvre et Christophe 
Boyaval, souffraient d’un manque de reproductibilité et n’étaient pas compatibles avec une 
fabrication industrielle. De plus, aucun test de fonctionnement n’avait pu être effectué sur les 
quelques structures réalisées. Ces travaux préliminaires m’ont servi de base lors des premiers 
mois de ma thèse ; c’est ainsi que j’ai pu me former à la technologie. Après maints essais, le 
procédé disponible s’est révélé très délicat à mettre en œuvre, et nous avons finalement décidé 
de modifier certaines de ses étapes. La mise au point d’un nouveau procédé technologique a 
nécessité une optimisation de chaque étape, celles fonctionnant dans le premier procédé n’étant 
plus forcément compatibles avec le nouveau. Bien que les premières modifications aient porté 
leurs fruits, nous avons rencontré d’autres problèmes tout au long du développement du 
procédé, qui ont été éliminés au fur et mesure de l’avancée de nos travaux. Les paragraphes 
suivants présentent les difficultés rencontrées lors de la mise au point de chacune des étapes de 
réalisation des commutateurs, nous détaillerons ensuite le procédé de fabrication finalement 
obtenu. 

III.2.1 – Réalisation de la ligne coplanaire et des électrodes de 
commande 

Dans la plupart des circuits III-V, le métal utilisé pour réaliser les lignes de transmission 
est l’or qui offre une grande conductivité électrique (ρ ≈ 4.107 S/m) et résiste à l’oxydation. 
Dans la gamme des fréquences millimétriques, une épaisseur de 3 µm est nécessaire afin de 
minimiser les pertes de propagation (cf. Annexe B). Les techniques de métallisation usuelles 
comme l’évaporation sous vide ou la pulvérisation cathodique s’avèrent onéreuses dès que les 
épaisseurs de métallisation sont supérieures au micromètre. De plus, elles nécessitent 
l’utilisation d’une technique de lift-off ou de gravure pour la définition des motifs qui sont très 
délicates à mettre en œuvre pour de telles épaisseurs de métallisation, notamment lorsque des 
motifs de petites tailles sont à définir. Un moyen simple et peu coûteux pour parvenir à déposer 
des épaisseurs importantes consiste à recourir au dépôt par voie électrolytique. 

 
 

 200 



Chapitre III Réalisation et tests des commutateurs MEMS RF et des déphaseurs 

III.2.1.1 – Principe du dépôt électrolytique d’un métal 

L’électrodéposition d’un métal s’effectue de façon classique par le passage d’un courant 
électrique continu dans un bain d’électrolyte, entre deux électrodes : une anode et l’échantillon 
à métalliser, placé en cathode. Si l’échantillon ne l’est pas, il faut le rendre conducteur par le 
dépôt d’un film mince métallique. 

Le processus électrochimique est constitué par l’ensemble des phénomènes associés à la 
production d’un transfert de charge électrique à travers l’interface formée par la mise en 
contact de l’électrode (l’échantillon) et l’électrolyte, c'est-à-dire d’un conducteur électronique 
(métal) avec un conducteur ionique (conducteur par migration d’ions, au lieu d’électrons : 
solutions ioniques aqueuses ou non aqueuses, sels fondus ionisés, certains solides ioniques). Le 
passage d’un courant à travers cette interface électrochimique a pour principal effet de produire 
une transformation chimique. Par suite d’interactions énergétiques entre le solide et les 
substances dissoutes, cette réaction électrochimique se traduit par une accumulation de soluté 
(substance dissoute) au voisinage immédiat de l’électrode. Ces interactions peuvent être 
simplement de nature électrostatique, liées aux charges électriques superficielles et à celles du 
soluté, mais présentent souvent un caractère de liaison covalente de force plus importante, et 
dépendant alors de la nature chimique du soluté comme de celle du solide et de son état de 
surface. 

Cette réaction électrochimique ne peut se poursuivre que si la substance électro-active 
mise en jeu continue à être présente à l’interface électrochimique. Cette condition implique que 
le soluté arrive à la surface de l’électrode par transport au sein de l’électrolyte dans lequel il se 
trouve initialement réparti de façon homogène. Différents modes de transport de matière sont 
possibles : 

 
 Dans le cas des espèces ioniques (anions ou cations), l’existence d’un champ 

électrique produit le phénomène d’électromigration ionique. 
 

 L’adsorption des solutés à la surface de l’électrode entraîne l’apparition, au 
voisinage de celle-ci, d’une variation de concentration, qui donne naissance à un 
effet de diffusion vers l’électrode, permettant ainsi à la réaction électrochimique 
de se poursuivre. 

 
 Avec les électrolytes liquides, il est également possible de provoquer un transport 

par convection, mouvement d’ensemble du fluide électrolytique dû aux forces 
mécaniques (convection par agitation ou écoulement de l’électrolyte, ou par 
mouvement de l’électrode ; ou convection thermique due à des gradients de 
température dans la cellule d’électrolyse). 
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La valeur du courant d’électrolyse conditionne à la fois les vitesses de déposition et les 
propriétés des dépôts (finesse du grain, porosité, dureté et propriétés électriques). Les 
propriétés les plus intéressantes correspondant généralement à des valeurs de densité de 
courant élevées. Cependant, les densités de courant utilisables en continu sont limitées par la 
vitesse de réapprovisionnement des ions métalliques qui sont consommés sur l’électrode. Si le 
courant d’électrolyse est imposé à une valeur supérieure à cette limite (appelé courant de 
diffusion), une autre réaction doit intervenir pour assurer le passage du courant. Cette réaction 
conduit généralement à un dégagement d’hydrogène, et dans ces conditions les dépôts sont 
souvent de mauvaise qualité. A cause d’une régulation de courant défectueuse sur notre 
alimentation (emballement soudain du courant), nous avons rencontré ce type de phénomène à 
plusieurs reprises lors de nos premiers dépôts électrolytiques, qui conduisait systématiquement 
au décollement du moule de résine utilisé pour la définition des motifs à électrolyser. 

 
Les détails sur les aspects physico-chimiques de l’électrolyse peuvent se trouver dans les 

références [1], [2] et [3]. 
 
Enfin, signalons que l’utilisation de courants pulsés permet d’obtenir des densités de 

courant plus importantes sur des temps relativement courts. En optimisant l’amplitude (positive 
et négative), la largeur et la fréquence de répétition des impulsions, de manière à ne jamais 
vider complètement la couche de diffusion et ainsi éviter le dégagement d’hydrogène, il devrait 
être possible d’améliorer la qualité des dépôts [4]. Toutefois, la maîtrise du procédé est 
complexifiée par le fait que les paramètres à optimiser simultanément sont plus nombreux 
qu’en régime continu. De plus, la mise en œuvre d’un régime pulsé nécessite une parfaite 
compréhension des phénomènes physico-chimiques et nécessite davantage les compétences 
d’un chimiste que d’un électronicien. 

III.2.1.2 – Description du système de dépôt électrolytique développé à 
l’IEMN 

Le système de dépôt électrolytique utilisé à l’IEMN a été initialement conçu pour la 
réalisation des lignes coplanaires de MMICs fonctionnant jusqu’à 110 GHz. Ce système, 
schématisé sur la figure 3.1, est composé des éléments suivants : 

 
 Une alimentation continue régulée en courant 
 Un multimètre numérique 
 Une cuve en pyrex de 2,5 litres 
 Une solution de cyanure double d’or et potassium (KAu(CN)2) 
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 Une plaque chauffante thermo-régulée avec agitateur magnétique pour assurer la 
répartition uniforme des ions métalliques dans l’électrolyte 

 Une grille en titane platiné, utilisée comme anode 
 Un support d’échantillon en téflon muni d’une pince en titane platiné qui est 

utilisée avec l’échantillon comme cathode 
 
Le bain d’électrolyte utilise la solution PUR A GOLD 402, à base de cyanure double d’or 

et de potassium, qui assure des revêtements d’or pur à 99,99 % [5]. 
 
 

Cathode 

 
 

Figure 3.1 : Schéma de principe du système d’électrolyse disponible à l’IEMN. 

Malgré la simplicité de ce système, la qualité de dépôt dépend d’un nombre important de 
paramètres, dont les principaux sont la nature de la solution, les conditions de dépôt, la 
géométrie des motifs, etc. 

Une étude approfondie des conditions de dépôt a été réalisée à l’IEMN par Samuel Boret 
lors de sa thèse [6]. Dans cette étude, l’analyse de l’influence de la vitesse d’agitation, de la 
température du bain électrolytique et de la densité de courant a permis d’optimiser les 
paramètres de dépôt afin d’obtenir un état de surface le moins rugueux possible. Le but étant 
alors de réduire les pertes ohmiques de la ligne de transmission qui dépendent, non seulement, 
de la résistivité du métal, mais aussi de son état de surface. En effet, une forte rugosité, 
comparable à l’épaisseur de peau, augmente inévitablement les pertes métalliques de la ligne. 
La planéité de la ligne de transmission est encore plus importante dans notre application. En 
effet, nous avons vu dans le paragraphe I.5.1.2, que la capacité à l’état bas d’un commutateur 
capacitif dépend fortement de la rugosité du contact entre la membrane et la ligne RF. Une 
rugosité de seulement une dizaine de nanomètres réduit considérablement cette capacité et se 

Anode
(échantillon)

Electrolyte

Chauffage 
Générateur+ 
de courantAgitation 

Ampèremètre 
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traduit par une limitation de l’isolation du commutateur à l’état OFF. Les paramètres optimisés 
pour réduire cette rugosité sont donnés dans le tableau 3.1. 

 
 

Densité de courant 1,5 mA/cm2

Température 45 °C 
Agitation 100 Tr/mn 
Distance entre électrodes 6 cm 

 
Taleau 3.1 : Paramètres du dépôt d’or électrolytique. 

 

III.2.1.3 – Réalisation de la couche d’amorce de nos dispositifs 

Le dépôt d’or électrolytique nécessite une métallisation préalable du substrat afin de le 
rendre conducteur ; il peut ainsi être utilisé comme cathode. Lors de l’électrolyse, les particules 
d’or présentes dans le bain se déposent sur cette couche métallique, appelée couche d’amorce. 
Cette couche est constituée d’un film de titane (200 Å) recouvert d’un film d’or (800 Å). Le 
titane est utilisé pour garantir une bonne adhérence de la couche d’amorce sur le substrat. Le 
film d’or, quant à lui, permet une bonne croissance de l’or électrolysé. 

 
Le procédé de fabrication disponible au début de mes travaux utilisait une couche 

d’amorce “pleine plaque”, qui recouvrait entièrement la surface du substrat. Les zones à  
électrolyser étaient définies par un moule épais en résine photosensible (> 3 µm). 

 
Le premier problème rencontré avec cette couche d’amorce “pleine plaque” provenait du 

fait que l’électrolyte arrivait à s’infiltrer sous les bords du moule, et provoquait 
l’électrodéposition d’or sous celui-ci. La poussée exercée par la croissance d’or sous le moule 
finissait fréquemment par le fissurer dans les coins, voire même, par le décoller. Ce phénomène 
était davantage marqué aux endroits les plus étroits du moule, notamment au niveau du 
détourage des lignes de polarisation qui se retrouvaient court-circuitées à la masse, comme le 
montre la figure 3.2. 
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(a) (b) 

Figure 3.2 : Electrolyse sous le moule (a) et décollement du moule (b) liés à l’utilisation 
d’une couche d’amorce “pleine plaque”. 

Une fois les motifs électrolysés, ils se retrouvent tous court-circuités par la couche 
d’amorce servant à les polariser pendant le dépôt électrolytique. Afin d’assurer le 
fonctionnement des commutateurs, il faut donc prévoir dans le procédé de fabrication une étape 
de gravure de cette couche. La réalisation de cette gravure à la fin du procédé permet d’utiliser 
la résine photosensible du moule d’électrolyse comme couche sacrificielle, sur laquelle la 
membrane pourra être déposée (à condition que le moule ne soit pas décollé par l’électrolyse). 
Dans ce cas, pour ne pas laisser de courts-circuits sous la membrane, il faut que celle-ci soit 
libérée (suppression de la couche sacrificielle) avant la gravure de la couche d’amorce. Deux 
problèmes se posent alors : tout d’abord, comme la membrane est aussi réalisée en or, et 
qu’elle n’est plus protégée une fois libérée, elle subirait inévitablement une dégradation durant 
la gravure. Par ailleurs, comme nous utilisons des gravures humides pour l’attaque de l’or et du 
titane de la couche d’amorce, qui nécessitent des rinçages à l’eau déionisée, nous risquerions 
d’être confrontés à un phénomène de collage causé par les forces de capillarité si la membrane 
était libérée avant la gravure. Pour ces raisons, nous devions absolument faire la gravure de la 
couche d’amorce avant la fabrication de la membrane, et c’est pourquoi elle était réalisée 
immédiatement après l’électrolyse des motifs. De ce fait, la résine du moule d’électrolyse, 
enlevée avant la gravure, ne pouvait pas être utilisée comme couche sacrificielle, ce qui 
engendrait un autre problème sérieux. En effet, une fois la couche d’amorce gravée, l’espace 
entre les motifs électrolysés devait être comblé à nouveau par de la résine utilisée dans la suite 
du process comme couche sacrificielle. Il était donc indispensable que la surface de cette résine 
soit parfaitement plane pour éviter la déformation de la membrane du commutateur. Or, il est 
très difficile de rattraper une différence de hauteur de 3 µm, surtout lorsque des gaps différents 
existent entre les motifs. En effet, comme le montre la figure 3.3a, la hauteur de résine déposée 
entre les motifs dépend du gap qui les sépare. Ainsi, lorsque la hauteur de résine est correcte 
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entre certains motifs, elle ne l’est pas entre les autres, et inversement. Aux endroits qui nous 
intéressent, c'est-à-dire, sous les membranes, deux gap de différentes largeurs existent : celui 
entre la ligne RF et les plans de masse de la ligne coplanaire (40 µm) et celui du détourage des 
électrodes (10 µm). 

  
 

Résine Motif électrolyséRésine Motif électrolyséRésine Motif électrolysé

 

(a) (b) 

Figure 3.3 : Profil de la résine après son dépôt (a) et surface plane souhaitée (b). 

La technique utilisée pour tenter d’obtenir une surface plane consistait à déposer 
successivement des couches épaisses de résine PMGI SF11, et à les graver par plasma oxygène 
(O2) pour réduire progressivement les différences de hauteurs et atteindre une hauteur identique 
à celle des motifs électrolysés. Cette méthode nécessitait un grand nombre de manipulations et 
de mesures au profilomètre pour finalement donner des résultats non satisfaisants. 

 
Après de nombreux tests de réalisation avec ce procédé, sans résultats probants, nous 

avons décidé de nous orienter vers une solution plus classique mettant en œuvre la technique 
du lift-off, qui consiste à préformer les motifs à électrolyser dans la couche d’amorce. Ce 
nouveau procédé a non seulement éliminé les problèmes de décollement de la résine et 
d’électrolyse sous le moule, mais a surtout permis d’obtenir une bonne planéité à la surface de 
l’échantillon avant le dépôt des membranes. En effet, la couche de résine épaisse en PMGI 
SF11, déposée sur la fine couche d’amorce, se lisse naturellement malgré les motifs prédéfinis. 
Un moule d’électrolyse est alors formé dans cette résine, en prenant soin de l’aligner 
précisément sur les motifs prédéfinis. En contrôlant la hauteur du dépôt électrolytique, et en 
l’arrêtant dès que le niveau d’or atteint celui de la résine, nous obtenons un profil proche de 
celui de la figure 3.3b. En outre, comme il n’y a plus de couche d’amorce sous la membrane, 
celle-ci peut être gravée en fin de process, après avoir protégé les structures et juste avant la 
libération. De cette manière, la résine n’a plus à être enlevée, et servira de couche sacrificielle 
jusqu’à la fin du process. Nous verrons, dans le paragraphe III.2.1.5, que la technique du lift-off 
n’a pas que des avantages dans notre application. 
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III.2.1.4 – Réalisation du moule d’électrolyse 

La résine utilisée comme moule d’électrolyse et comme couche sacrificielle est de la 
PMGI SF11 du constructeur MicroChem [7]. Nous avons choisi cette résine pour plusieurs 
raisons, toutes aussi importantes les unes que les autres : 

 
 Cette résine offre la particularité d’être parfaitement transparente, ce qui est un atout 

majeur lorsqu’elle est utilisée comme couche sacrificielle dans la fabrication de 
microsystèmes. En effet, comme les motifs d’alignement sont définis dès le début du 
process sur la couche d’amorce et qu’ils sont ensuite recouverts par la couche 
sacrificielle jusqu’à la fin du process, il est essentiel que cette couche, d’épaisseur 
assez importante, soit parfaitement transparente pour pouvoir distinguer clairement 
ces motifs et réaliser un alignement précis quel que soit le niveau de masquage. 

 
 Elle présente une stabilité chimique jusqu’à des températures supérieures à 330 °C, 

alors que la plupart des autres résines optiques ne supportent pas les températures 
supérieures à 120 °C. Cette résine est donc parfaitement compatible avec les 
températures les plus élevées rencontrées tout au long de la fabrication de nos 
commutateurs (250 °C lors du dépôt de nitrure de silicium par PECVD), ce qui justifie 
aussi son utilisation comme couche sacrificielle. 

 
 La résine PMGI est sensible aux UV profonds (240 à 290 nm) contrairement à la 

plupart des résines optiques qui s’insolent aux UV à 400 nm. Du fait de cette forte 
sélectivité lors des insolations, la PMGI utilisée comme couche sacrificielle est 
parfaitement compatible avec l’utilisation d’autres résines photosensibles dans les 
différentes étapes du process. L’insolation et le développement de ces résines n’auront 
quasiment aucun effet sur la couche sacrificielle. 

 
L’épaisseur de la couche sacrificielle doit être contrôlée précisément car elle détermine la 

hauteur des lignes coplanaires, mais aussi celle des piliers qui supportent la membrane. La 
hauteur des piliers, également fixée à 3 µm, est très importante car elle détermine la tension 
d’actionnement du commutateur et ses performances RF dans l’état haut. Nous avons donc 
caractérisé la hauteur de la PMGI en fonction de la vitesse de rotation de la tournette utilisée 
pour l’enduction du substrat, en fixant l’accélération à 1000 Tr/min/sec et le temps de dépôt à 
30 sec. Ces valeurs permettent un étalement correct de la résine, gommant les irrégularités à la 
surface de l’échantillon. La figure 3.4 donne la hauteur de PMGI obtenue en fonction de la 
vitesse de rotation lors de son dépôt. 
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Figure 3.4 : Hauteur de la résine PMGI SF11 en fonction de la vitesse de rotation de la 
tournette (accélération = 1000 Tr/min/sec et durée = 30 sec). 

L’épaisseur nominale de la PMGI SF11 étant de 1,5 µm, les 3 µm nécessaires pour la 
réalisation des lignes coplanaires (et des piliers) sont obtenus par deux dépôts successifs de 
résine avec un recuit après chaque enduction. A cause de problèmes de diffraction, les masques 
de verre que nous disposons pour notre lithographie optique ne sont pas compatibles avec les 
longueurs d’onde des UV profonds. Par conséquent, nous avons eu recours à une lithographie 
spécifique pour la PMGI qui utilise une seconde résine optique servant de masque lors de 
l’insolation aux UV profonds. Cette lithographie, présentée sur la figure 3.5, nécessite un plus 
grand nombre d’étapes qu’une lithographie classique, mais donne d’excellents résultats à 
l’échelle des microsystèmes. 
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Figure 3.5 : Lithographie utilisée pour la résine PMGI. 
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III.2.1.5 – Réalisation du dépôt d’or électrolytique 

Pour obtenir une surface plane, la hauteur de la couche électrolysée doit correspondre à 
celle de la résine servant de moule. Il est donc impératif de mesurer précisément la hauteur de 
résine avant de faire l’électrolyse des motifs, celle-ci pouvant légèrement varier d’un wafer à 
l’autre. Cette mesure est réalisée à l’aide d’un profilomètre. En contrôlant, avant la fin du 
dépôt, la différence de hauteur entre la couche électrolysée et la résine, nous pouvons 
déterminer la vitesse de croissance qui peut, elle aussi, légèrement varier d’un dépôt à l’autre 
(légère différence de température, d’agitation ou de densité de courant), et ainsi connaître la 
durée d’électrolyse encore nécessaire pour atteindre la hauteur de résine. Cette méthode permet 
d’obtenir une très bonne planéité à la surface de l’échantillon, et ce, de manière reproductible. 

Les nombreux dépôts que nous avons réalisés avec les paramètres donnés dans le 
tableau 3.1 nous ont permis de déterminer précisément la vitesse moyenne de croissance 
électrolytique de l’or correspondant à la surface de nos motifs, qui est de 93 nm/min. 
L’électrodéposition des lignes coplanaires et des électrodes de commande nécessite donc une 
durée d’un peu plus de 30 minutes. Notons qu’un changement de motifs impose un nouvel 
étalonnage de la vitesse de croissance. 

 
Bien que la mise en œuvre de la technique du lift-off ait permis de supprimer d’importants 

verrous technologiques, elle est malheureusement à l’origine d’un nouveau problème 
concernant la planéité des motifs électrolysés. En effet, puisque la vitesse de croissance 
électrolytique localisée est proportionnelle à la densité de courant localisée, une densité de 
courant uniforme est nécessaire sur toute la surface du wafer pour obtenir une électrodéposition 
d’épaisseur uniforme [8]. Or, du fait que les motifs à électrolyser sont prédéfinis sur la couche 
d’amorce, leurs contours sont détourés par des zones non conductrices qui sont responsables du 
phénomène suivant : la distance entre l’anode et la cathode étant relativement importante 
(6 cm) par rapport à la taille des motifs à électrolyser, nous pouvons considérer que les lignes 
de courant dans le bain d’électrolyte sont perpendiculaires à ces électrodes, et dans ce cas la 
densité de courant est uniforme. Ceci n’est plus vrai à proximité du substrat à cause des zones 
non conductrices autour des motifs (sous la résine) qui forcent les lignes de courant à dévier 
leur trajectoire vers les zones polarisées les plus proches. Nous obtenons alors une densité de 
courant plus importante sur les bords des motifs qui se traduit par une vitesse de croissance 
plus rapide sur les bords qu’au centre, où seules les lignes de courant perpendiculaires arrivent. 
Ce phénomène, illustré sur la figure 3.6, se traduit finalement par l’obtention de motifs en 
forme de cuvette. 
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Figure 3. 6 : Dépôt électrolytique non uniforme causé par l’utilisation du lift-off. 

La figure 3.7 présente le profil d’une ligne RF mesuré à l’AFM (microscope à force 
atomique) sur un échantillon utilisant la technique du lift-off. La forme de cuvette apparaît 
assez clairement sur cette figure. 
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Figure 3.7 : Profil d’une ligne RF mesuré sur un échantillon avec lift-off. 

La dénivellation introduite sur la ligne RF par l’accumulation d’or sur ses bords est de 
l’ordre de 200 nm. Si cette dénivellation peut être négligée lors de la réalisation d’une simple 
ligne de transmission, elle est au contraire très pénalisante pour notre application. En effet, 
nous avons vu dans le paragraphe I.5.1.2 que les commutateurs MEMS RF à contact capacitif 
ne peuvent fonctionner correctement que si leur membrane se pose sur une ligne de 
transmission parfaitement plane. Dans le cas contraire, le gap d’air entre la membrane et la 
ligne diminue fortement la capacité du pont à l’état bas, ce qui se traduit par une faible 
isolation du commutateur dans l’état OFF. 

 
Afin de pouvoir quantifier la perte de performance liée à la dénivellation de la ligne RF (et 

aussi à la rugosité naturelle des surfaces électrolysées), nous avons modifié le masque 
définissant les parties électrolysées, en supprimant les zones électrolysées sous la membrane. 
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Cette modification simplifie fortement le procédé de fabrication puisqu’il n’y a plus besoin de 
piliers pour surélever la membrane qui sera directement posée sur les plans de masse. On 
supprime ainsi un bon nombre d’étapes, mais au prix d’une diminution des performances du 
commutateur à l’état ON. En effet, nous montrons dans l’annexe B que les pertes de 
transmission d’une ligne coplanaire dépendent de son épaisseur de métallisation, et augmentent 
fortement lorsque celle-ci devient inférieure à l’épaisseur de peau, qui est de l’ordre de 0,5 µm 
à 20 GHz pour une ligne en or (cf. Figure B.4). Par conséquent, en limitant l’épaisseur de la 
ligne coplanaire sous la membrane à celle de la couche d’amorce (~ 0.1 µm), il faut s’attendre 
à un fort accroissement des pertes de transmission du commutateur. La structure modifiée de 
nos commutateurs est présentée sur la figure 3.8, sur laquelle l’épaisseur des parties 
électrolysées a été volontairement exagérée par souci de clarté. 

 

 
 

Figure 3.8 : Structure modifiée du commutateur pour obtenir une surface plane 
sous la membrane. 

III.2.2 – Dépôt de la couche diélectrique 

Nous avons vu dans le paragraphe II.5.1.2, que grâce à leurs constantes diélectriques 
élevées (40 à 200), certains matériaux ferroélectriques, comme l’oxyde de titanate de strontium 
(STO) ou le titanate de barium et de strontium (BST), pouvaient avantageusement remplacer 
les diélectriques habituellement utilisés dans la fabrication des condensateurs. Le BST, 
nécessitant des températures de dépôt relativement élevées, ne peux être utilisé dans notre 
procédé de fabrication. Par contre, l’utilisation du STO qui peut être déposé par pulvérisation 
RF à des températures inférieures à 300 °C est tout à fait envisageable. L’inconvénient de ces 
matériaux est leur champ électrique de claquage qui est beaucoup plus faible (1 à 2 MV/cm) 
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que celui du nitrure de silicium ou de l’oxyde de silicium (5 à 10 MV/cm). Notons toutefois, 
que comme les électrodes d’actionnement sont séparées de la ligne RF dans notre structure de 
commutateur, nous pouvons très bien envisager l’utilisation de deux diélectriques différents 
pour améliorer les performances RF et la fiabilité de nos commutateurs : le STO peut être 
utilisé pour la réalisation du contact capacitif (forte capacité) et le nitrure de silicium, par 
exemple, pour l’isolation DC au cas où la membrane viendrait se poser sur les électrodes de 
commande. La salle blanche de l’IEMN ne disposant pas de bâti de pulvérisation dédié au 
dépôt du STO, nous laissons cette possibilité de côté. 

 
Nous nous sommes donc orientés vers un diélectrique plus classique qui est le nitrure de 

silicium. Ce diélectrique est traditionnellement déposé en utilisant une technique de dépôt 
chimique en phase vapeur (CVD : Chemical Vapor Deposition). Le dépôt CVD est une 
méthode dans laquelle le ou les constituants d’une phase gazeuse réagissent pour former un 
film solide à la surface d’un substrat [9]. Signalons que ce film, obtenu par réaction chimique 
entre la phase vapeur et le substrat chauffé, peut être contaminé par des gaz issus de cette 
réaction. Par exemple, les films de nitrure de silicium, obtenus à partir des espèces gazeuses de 
silane (SiH4), d’azote (N2) et d’ammoniac (NH3), présentent de fortes concentrations 
d’hydrogène. Durant la suite du procédé de fabrication, l’hydrogène contenu dans la couche de 
nitrure peut être libéré, entraînant alors une augmentation de la porosité du diélectrique. Ce 
phénomène se traduit finalement par des tensions de claquage plus faibles et favorise les 
courants de fuite lorsque cette couche est utilisée pour la réalisation de condensateurs MIM 
(Metal-Insulator-Metal) [10]. Par ailleurs, à cause des impuretés déposées dans le film, la 
permittivité relative d’une couche diélectrique réalisée par CVD est généralement plus faible 
que celle attendue. Ce phénomène est d’autant plus marqué que la température de dépôt est 
faible, et se traduit par une capacité du commutateur à l’état bas de plus faible valeur. Le 
phénomène de piégeage des charges rencontré lors de l’actionnement du commutateur est aussi 
favorisé par la porosité des nitrures.  

Notons, que l’élévation de la température des dépôts CVD contribue à l’augmentation de 
la densité des films réalisés. Malheureusement, notre technologie basse température ne nous 
permet pas de bénéficier de cette possibilité d’améliorer la qualité du nitrure de silicium. 

Deux solutions sont offertes à l’IEMN pour réaliser ce type de dépôt : le LPCVD et le 
PECVD. Le dépôt chimique en phase vapeur à basse pression (LPCVD : Low-pressure 
Chemical Vapor Deposition) utilise un réacteur à paroi chaude qui est chauffé directement, ce 
qui permet d’opérer à plus faible pression. Cette méthode de dépôt réalise des films 
diélectriques de bonne qualité, mais nécessite des températures d’au moins 800 °C et ne peut 
donc pas être utilisée dans notre application. Le procédé de dépôt chimique en phase vapeur 
assisté par plasma (PECVD : Plasma Enhanced Chemical Vapor Deposition) utilise, quant à 
lui, un plasma pour activer la réaction chimique, ce qui permet de baisser la température de 
dépôt en deçà de 300 °C. D’un point de vue température, cette technique convient parfaitement 
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à notre technologie froide et a donc été retenue pour la réalisation de nos couches diélectrique 
en nitrure de silicium (Si3N4), avec une température de dépôt fixée à 250 °C. L’inconvénient 
des dépôts PECVD à basse température est la faible densité des couches obtenues. 

Signalons, qu’actuellement, le Si3N4 utilisé dans les MMICs est déposé par PECVD à 
300 °C. Toutefois, cette température encore relativement élevée peut causer des dommages sur 
les couches actives ou entraîner des dégradations des contacts ohmiques et des contacts 
Schottky, et par conséquent, le dépôt du Si3N4 doit être réalisé avant certaines étapes de 
fabrication, ce qui réduit la flexibilité du procédé technologique. 

 
Depuis très récemment, une nouvelle technique de dépôt CVD permet de réaliser des films 

minces de SiNx d’excellente qualité à basse température (50 à 200 °C). Appelé HDICP-CVD 
(High Density Inductively Coupled Plasma Chemical Vapor Deposition), ce procédé utilise 
toujours des espèces gazeuses de silane (SiH4) et d’azote (N2), mais en revanche l’ammoniac 
(NH3) n’entre plus dans la composition de la phase gazeuse [10, 11, 12]. Du fait de l’absence 
du NH3 lors du dépôt, les films de nitrure HDICP-CVD présentent des concentrations 
d’hydrogène plus faibles que celles des films de nitrure PECVD. Les études menées sur les 
couches de nitrure HDICP-CVD montrent également que la concentration d’hydrogène 
diminue lorsque la température de dépôt augmente. Il est ainsi possible d’obtenir des films de 
nitrure de densité élevée, qui offrent une amélioration de la tension de claquage 
d’approximativement 50–70 % par rapport à un film de nitrure PECVD standard [10]. Les 
dépôts de nitrure HDICP-CVD peuvent aussi être réalisés à température ambiante, ce qui offre 
la possibilité d’utiliser des condensateurs MIM sur des substrats sensibles aux températures 
élevées et la flexibilité de pouvoir réaliser les éléments passifs après les éléments actifs lors de 
la fabrication de MMICs. De plus, le dépôt à basse température permet la mise en œuvre de la 
technique du lift-off pour la définition les motifs de nitrure, et supprime ainsi la nécessité d’une 
gravure pouvant endommager les structures déjà présentes sur le substrat. Une couche de Si3N4 
de 120 nm d’épaisseur, déposée à 22 °C par la technique HDICP-CVD, a montré des 
performances similaires à celles obtenues sur une couche de 170 nm de Si3N4 déposée par 
PECVD à 300 °C, avec une tension de claquage supérieure à 3 MV/cm et un courant de fuite 
de 350 nA sous 35 V [12]. Une couche de Si3N4 de seulement 5 nm d’épaisseur, déposée à 
22 °C par HDICP-CVD, est également présentée dans cette étude. Cette couche extrêmement 
fine présente une excellente uniformité sur tout le substrat. Le courant de fuite inférieur à 
50 nA sous 2 V indique une densité élevée sur ce film. Sa permittivité relative d’une valeur de 
7,5 et sa faible épaisseur ont permis de réaliser des condensateurs MIM de capacité égale à 
6,7 fF/µm2. Pour une dimension de condensateur donnée, la capacité est ainsi plus de treize 
fois supérieure à celle obtenue avec du Si3N4 déposé par PECVD à 300 °C.  

Comme nous l’avons indiqué dans le chapitre I, cette technique de dépôt a déjà été mise en 
œuvre dans la fabrication de commutateurs MEMS à contact capacitif pour réaliser des 
couches isolantes de bonne qualité ayant une épaisseur de 25 nm [13, 14]. Comme les 

 213 



Chapitre III Réalisation et tests des commutateurs MEMS RF et des déphaseurs 

électrodes de commande de nos commutateurs sont excentrées (pas de tension DC sur la ligne 
RF), nous pourrions très bien envisager de réaliser leur contact capacitif avec une couche très 
fine de Si3N4 déposée par HDICP-CVD. En considérant les résultats présentés ci-dessus, les 
capacités obtenues avec les largeurs de nos lignes RF (49 µm) et de nos membranes (50 et 
100 µm) seraient de 16,4 pF et 32,8 pF. Ces valeurs de capacité permettraient d’augmenter 
l’isolation de nos commutateurs à l’état OFF, mais aussi de les rendre fonctionnels à des 
fréquences plus basses. Malheureusement, à l’heure actuelle, l’IEMN ne possède pas de bâti de 
dépôt HDICP-CVD, mais la technologie que nous avons développée pour la réalisation de 
commutateurs MEMS RF reste parfaitement compatible avec la technique HDICP-CVD qui 
pourra être appliquée à nos dispositifs dès sa disponibilité dans notre laboratoire. 

 
Lors de nos premiers tests de fabrication des commutateurs, la couche diélectrique était 

directement déposée sur la ligne coplanaire et les électrodes de commande en or électrolysées. 
Nous nous sommes alors heurtés à un problème d’adhérence du nitrure de silicium sur l’or ; la 
rugosité des surfaces électrolysées favorisant probablement ce phénomène. Après la gravure du 
diélectrique, les motifs formés avait tendance à se décoller et à se redéposer sur eux-mêmes. 
Pour résoudre ce problème, une couche de titane (qui a la particularité d’adhérer sur de 
nombreux matériaux), de 200 Å d’épaisseur, est déposée sur l’or électrolysé puis gravée pour 
former une couche d’adhérence sous le diélectrique. Une couche de Si3N4 de 150 nm 
d’épaisseur est alors déposée et gravée à son tour. Bien que le Si3N4 puisse être gravée par un 
plasma CF4 (Tetrafluorométhane) ou SF6/O2 (hexafluorure de soufre/oxygène), nous utilisons 
une gravure humide au BE 7-1 pour définir les motifs en Si3N4. Cette solution d'acide 
fluorhydrique (BHF, Buffered HF), aussi utilisée pour la gravure de la couche de titane, a 
l’avantage de graver uniformément et rapidement, et surtout n’altère pas les propriétés de la 
couche sacrificielle en PMGI. Comme le montre la figure 3.9, ce procédé offre une assez bonne 
résolution et a permis de supprimer complètement le décollement des motifs en diélectrique. 

 
 

 
 

Figure 3.9 : Couche diélectrique (Si3N4) déposée sur l’or électrolysé pour la réalisation du 
contact capacitif et de l’isolation des électrodes de commande.  
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III.2.3 – Réalisation des piliers 

La hauteur des piliers, et donc de la membrane, est assez importante puisqu’elle détermine 
les performances du commutateur à l’état haut. Une hauteur trop faible favorise le couplage 
entre la ligne RF et la membrane, et se traduit par une augmentation des pertes de transmission. 
En revanche, une hauteur trop importante aura une répercussion sur la tension d’actionnement 
qui lui est proportionnelle (cf. Equation (1.22)). Un bon compromis consiste à prendre une 
hauteur de 3 µm.  

Ces piliers sont également utilisés pour relier la membrane du commutateur à la masse et 
doivent donc être réalisés avec un matériau conducteur. Comme la membrane est réalisée en or, 
nous avons choisi le même matériau pour les piliers afin d’obtenir une parfaite compatibilité, et 
ainsi une bonne adhérence, entre ces éléments du commutateur. Du fait de leur hauteur 
importante, nous avons choisi de réaliser ces piliers par électrodéposition. Comme pour les 
lignes coplanaires, nous réalisons un moule d’électrolyse en résine PMGI SF11. La hauteur des 
piliers étant identique à l’épaisseur de la ligne, nous pouvons utiliser la même lithographie pour 
ces deux étapes du process (mêmes paramètres d’enduction, mêmes temps d’insolation et de 
développement…). Signalons que cette couche de résine servira également de couche 
sacrificielle lors du dépôt de la membrane, et que par conséquent, il est extrêmement important 
que la hauteur des piliers électrolysés soit identique à celle du moule. Pour cela, nous utilisons 
la méthode décrite précédemment qui permet d’obtenir une bonne planéité à la surface de 
l’échantillon. Notons également que, comme les piliers sont placés au milieu des plans de 
masse, avec d’importantes surfaces métalliques autour d’eux, la densité de courant localisée à 
proximité des emplacements de piliers est uniforme lors de l’électrolyse. Et par conséquent, la 
surface des piliers présente une planéité correcte : la forme de cuvette observée sur la ligne 
coplanaire et les électrodes d’actionnement n’apparaît pas sur les piliers. 

 
Lors du développement du procédé de fabrication, nous avons également rencontré un 

problème sur cette étape. Ce problème vient du fait que la seconde couche sacrificielle en 
PMGI (correspondant au moule des piliers) est déposée par endroit directement sur les motifs 
en or électrolysé qui présentent une forte rugosité de surface ; c’est notamment le cas sur les 
plans de masse, autour des emplacements de piliers. Cette rugosité ne permet pas une bonne 
adhérence de la résine, et de ce fait, lors de la réalisation des piliers, l’électrolyte parvient à 
s’infiltrer sous la résine et serpente sur les plans de masse, en décollant le moule à son passage. 
Ce phénomène, constaté lors de nombreux essais, est présenté sur les photographies de la 
figure 3.10. 
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Piliers 
électrolysés 

Figure 3.10 : Problème de décollement du moule lors de l’électrolyse des piliers. 

Pour résoudre ce problème, un détourage de 10 µm de large a été réalisé autour des piliers, 
ce qui nous a contraint à modifier les masques correspondant au lift-off et à l’électrolyse des 
lignes coplanaires. Dans cette nouvelle configuration, chaque pilier est relié au plan de masse 
uniquement par trois liaisons étroites, de seulement 10 µm de large, électrolysée en même 
temps que les lignes coplanaires. Les détourages de piliers sont, quant à eux, comblés par la 
résine PMGI du moule d’électrolyse des lignes. La présence de cette résine autour des piliers 
offre une meilleure adhérence à la seconde couche sacrificielle et empêche l’infiltration de 
l’électrolyte sous cette couche. Cette astuce, présentée sur la photographie de la figure 3.11,  a 
permis de supprimer complètement le problème de décollement du moule rencontré lors de 
l’électrolyse des piliers. 

 

 
Figure 3.11: Pilier électrolysé (3 µm de hauteur) avec détourage évitant le décollement du 

moule d’électrolyse qui est présent sur cette photographie. 

Comme l’épaisseur de la ligne coplanaire est identique à la hauteur des piliers, ceux-ci ne 
sont pas utiles dans le cas où la ligne coplanaire n’est pas électrolysée sous la membrane. En 
effet, dans cette configuration, la membrane est directement posée sur les piliers préformés 
dans les plans de masse. Toutes les étapes de lithographie nécessaires pour la réalisation du 
moule d’électrolyse en PMGI (cf. Figure 3.5) et le dépôt électrolytique des piliers sont alors 
supprimés. 
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III.2.4 – Réalisation de la membrane 

Une fois les piliers réalisés, une couche d’or est déposée par pulvérisation cathodique 
“pleine plaque” directement sur la couche sacrificielle de PMGI. Contrairement à la méthode 
de dépôt par évaporation sous vide, la pulvérisation cathodique, qui utilise un plasma d’argon 
pour pulvériser les particules de la cible, offre l’avantage d’être isotrope. Ainsi, lorsque les 
dénivellations ne sont pas trop importantes, le film déposé peut suivre parfaitement le profil à 
la surface de l’échantillon. Une légère différence de hauteur entre les piliers et la couche 
sacrificielle ne sera donc pas trop pénalisante pour l’uniformité du dépôt. 

Au cours du développement du procédé de fabrication, nous nous sommes rendus compte 
que la couche sacrificielle ne supportait pas le dépôt d’or par pulvérisation cathodique. En 
effet, nous avons remarqué sur plusieurs échantillons que la couche de PMGI se décollait par 
plaques juste après la gravure des membranes, probablement à cause des contraintes exercées 
par la couche d’or lors de son dépôt. Les lignes coplanaires se retrouvant alors découvertes, il 
ne nous était plus possible de poursuivre la fabrication des commutateurs sur ces échantillons. 
Ce problème a été résolu en appliquant un traitement thermique sur chacune des couches 
sacrificielles juste après leur dépôt (20 secondes à 250 °C), qui a pour but de durcir davantage 
la PMGI afin qu’elle résiste mieux au dépôt d’or. 

La forme des membranes est ensuite définie par lithographie optique. La couche d’or est 
alors gravée par voie chimique en utilisant une solution à base d’iodure de potassium 
(KI : 100 g), d’iode (I2 : 30 g) et d’eau (H2O : 400 ml). Cette méthode n’offre malheureusement 
pas une bonne uniformité de gravure sur toute la surface du substrat, notamment lorsque 
l’épaisseur de la couche à graver est de l’ordre du micromètre. En effet, une zone du substrat 
résiste toujours un peu plus à la gravure et impose, par conséquent, des temps d’immersion de 
l’échantillon dans la solution d’attaque plus longs. Dans les zones rapidement gravées, on peut 
alors s’attendre à une gravure de l’or sous la résine. En prévision de ce phénomène de sur-
gravure, un léger surdimensionnement des motifs a été prévu sur le masque de définition des 
membranes. Notons que pendant la gravure des membranes, les structures en or déjà réalisées 
sur le substrat sont protégées par la résine PMGI de la couche sacrificielle. 

Une autre solution permettant de graver les métaux consiste à utiliser un usineur ionique, 
disponible depuis peu à l’IEMN. Cet équipement, devrait permettre d’obtenir une excellente 
définition des membranes. Cependant, d’après les premiers tests de gravure réalisés, il s’avère 
que les résines optiques, utilisées pour protéger les membranes lors de la gravure, supportent 
très mal ce type d’attaque. En effet, le seul moyen de supprimer ces résines après la formation 
des membranes à l’usineur ionique est la gravure sèche par plasma oxygène (O2), mais dans ce 
cas la couche sacrificielle en PMGI est aussi gravée, ce qui pose des problèmes pour la suite de 
la fabrication des commutateurs. De plus, après ce type de gravure, la PMGI de la couche 
sacrificielle ne réagit plus correctement à son dissolvant ; la libération des membranes devient 
alors très difficile. Par conséquent, en attendant de trouver une solution adaptée à notre 
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application, nous continuons à utiliser la gravure humide qui donne des résultats plus que 
satisfaisants. 

 
Cette étape de réalisation de la membrane est très certainement la plus critique de notre 

procédé de fabrication car la structure du matériau déposé aura une forte influence sur le 
comportement mécanique du commutateur. En effet, la contrainte résiduelle et le gradient de 
contrainte du matériau sont étroitement liés aux conditions de dépôt. Une étude préliminaire de 
la contrainte résiduelle, basée sur des mesures du rayon de courbure du substrat réalisées au 
profilomètre avant et après le dépôt, nous a permis d’optimiser les paramètres du dépôt afin 
d’obtenir un film d’or en légère tension garantissant la planéité de la membrane et sa tenue à 
l’état haut après sa libération. Les paramètres optimisés sont le débit d’argon et la puissance du 
champ électrique qui accélère les particules du plasma vers la cible. Cette étude a montré 
qu’une augmentation du débit d’argon et/ou une diminution de la puissance du signal 
électrique permettaient d’augmenter la tension du film déposé. Notons toutefois qu’un film 
trop en tension augmentera la raideur de la membrane et se traduira par une tension 
d’actionnement du commutateur élevée. Les films d’or obtenus lors de nos premiers tests 
étaient fortement en compression et entraînaient le flambement des membranes, comme le 
montre la figure 3.12a. Après de multiples essais, nous sommes parvenus à tendre la membrane 
sur ses piliers (cf. Figure 3.12b). Ces résultats, liés au bâti de pulvérisation, sont obtenus avec 
un débit d’argon correspondant à une pression de 4.10-2 mbar dans la chambre et une puissance 
de 110 W. Un changement de bâti nécessiterait une nouvelle phase d’optimisation et 
énormément de temps pour parvenir à de tels résultats. 

 
 

             

 (a) (b) 

Figure 3.12 : Photographies MEB de membranes en compression (a) et en tension (b). 

L’épaisseur de la membrane aura, elle aussi, une forte influence sur le comportement 
mécanique de la membrane puisqu’elle détermine en partie sa force de rappel et donc la tension 
d’actionnement. Par conséquent, la membrane doit être suffisamment fine pour permettre 

 218 



Chapitre III Réalisation et tests des commutateurs MEMS RF et des déphaseurs 

l’actionnement du commutateur à faible tension, mais elle doit aussi être suffisamment épaisse 
pour fournir une force de rappel capable de lui redonner sa position initiale une fois 
l’actionnement relâché, qui plus est, si un phénomène de collage se présente.  

L’épaisseur de la membrane a été déterminée expérimentalement par des tests de 
fonctionnement sur les commutateurs, ce qui implique que toutes les autres étapes du procédé 
ont dues être validées avant celle-ci, mais aussi que chaque test a nécessité la fabrication 
complète de commutateurs. En nous basant sur les résultats des simulations mécaniques, nous 
avons dans un premier temps réalisé des membranes de 0,7 µm d’épaisseur, qui se sont 
révélées trop fines lors des tests (cf. paragraphe III.3.1.2). Notre démarche a consisté à 
augmenter progressivement l’épaisseur de la membrane jusqu’à obtenir un fonctionnement des 
commutateurs. La mise au point de cette étape du procédé de fabrication a demandé 
énormément de temps. En effet, en tenant compte des contraintes propres aux laboratoires de 
recherche (partage des ressources), la fabrication et les tests de fonctionnement d’un 
commutateur nécessitent environ quinze jours. Les premiers résultats satisfaisants, concernant 
l’épaisseur de la membrane, ont été obtenus au mois de juillet 2004, juste avant la rédaction de 
ce manuscrit. Des travaux supplémentaires sont encore à prévoir pour optimiser cette épaisseur. 
Les résultats obtenus avec des membranes de différentes épaisseurs seront présentés dans le 
paragraphe III.3.1.2. 

 

III.2.5 – Réalisation des renforts de membrane 

Les premières réalisations de commutateurs ont montré une fragilité des membranes au 
niveau des piliers. En effet, comme le montre la figure 3.13, une fois la libération des 
membranes réalisée, on pouvait constater des cassures tout au long des arêtes de piliers. La 
cause de ces ruptures était probablement liée au fait que la hauteur des piliers électrolysés 
n’était pas encore contrôlée précisément, ce qui se traduisait par des dénivellations importantes 
entre les piliers et la couche sacrificielle, avec des flancs très raides. Ainsi, malgré le caractère 
isotrope du dépôt d’or par pulvérisation cathodique, les membranes n’arrivaient pas à suivre le 
profil à la surface de l’échantillon avec une épaisseur uniforme. La faible épaisseur des 
membranes, qui ne faisait que 0,7 µm sur nos premiers commutateurs, accentuait également ce 
phénomène de fragilisation de la membrane. 
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Figure 3.13 : Photographie MEB d’une cassure de membrane au niveau de l

Pour éviter ce problème, des renforts de membrane sont réalisés au
pilier. Ces renforts en or électrolysé, d’une épaisseur de l’ordre du microm
piliers en débordant légèrement sur la membrane (cf. Figure 3.14). Ces 
permettent de maintenir la membrane sur les piliers, même si lors de son d
produisent autour de ces derniers. 

 

               

 

 
 (a) (b

Figure 3.14 : Photographies MEB de renforts de membrane au niveau des pil
sans (b) électrolyse sous la membrane. 

Notons, qu’avec une épaisseur de membrane plus importante et un parf
hauteur des piliers, les renforts ne devraient plus être indispensables. Toutef
tenue des membranes sur les piliers, nous utilisons toujours ce type de 
procédé de fabrication. 
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III.2.6 – Gravure de la couche d’amorce 

Une fois la structure des commutateurs réalisée, la couche d’amorce, qui relie tous les 
motifs ensemble pour permettre leur électrolyse, doit être gravée pour supprimer les courts-
circuits. Pendant cette étape, nous devons absolument protéger les dispositifs afin d’éviter 
qu’ils ne soient, eux aussi, attaqués (protection de l’or, mais aussi du titane et du nitrure de 
silicium). Nous utilisons pour cela une couche épaisse de résine optique (AZ1518 ou S1828) 
qui a une double fonction. Son premier rôle est de servir de masque lors de l’insolation aux UV 
profonds des couches de PMGI recouvrant la couche d’amorce à graver. Ainsi, nous 
conservons intacte la couche sacrificielle sous la membrane qui ne doit surtout pas être libérée 
à ce niveau du procédé. La seconde fonction de cette couche de résine optique est de former 
une sorte de cache au dessus des motifs pour les protéger pendant la gravure. Après 
développement de la PMGI, l’échantillon est immergé dans une solution KI/I2/H2O (identique 
à celle utilisée pour la gravure des membranes) qui grave en quelques secondes le fin film d’or 
(800 Å). Le film de titane est, quant à lui, gravé par une solution d'acide fluorhydrique 
(BE7-1). Une fois la gravure réalisée, nous supprimons le cache de résine par une insolation 
“pleine plaque” suivie d’une révélation. Après cette opération, il est très fréquent que des 
lambeaux de résine restent accrochés aux dispositifs. Une légère gravure par plasma oxygène 
permet d’obtenir des structures parfaitement propres avant leur libération. 

III.2.7 – Libération de la membrane 

L’étape de libération de la membrane consiste à supprimer la couche sacrificielle sur 
laquelle elle a été déposée afin de permettre ses déplacements dans le plan vertical. Les 
techniques généralement utilisées pour la libération des MEMS sont la gravure ionique réactive 
(RIE : reactive-ion etching) et la gravure humide. Cette étape, qui est généralement la dernière 
dans un procédé de fabrication de commutateurs MEMS, et aussi l’une des plus critiques, et 
c’est pourquoi nous la détaillons ici.  

Les couches sacrificielles en résine photosensible ou en polymère peuvent être supprimées 
par un procédé RIE à plasma O2 (oxygène) ou CF4/O2 (tetrafluorométhane/oxygène). Ce 
procédé étant isotrope, la gravure s’effectue sous et autour des ouvertures formées dans la 
membrane. Ainsi, pour faciliter la gravure sous la membrane, une multitude de trous sont 
réalisés sur celle-ci. De cette manière, si l’échantillon est placé suffisamment longtemps dans 
le bâti RIE, la couche sacrificielle sous la membrane peut être entièrement supprimée. Pour 
obtenir une parfaite libération de la membrane, les dimensions et les emplacements des trous 
doivent être optimisés. Le temps de gravure dépend, bien évidemment de l’épaisseur de la 
couche sacrificielle, mais aussi de ces deux derniers paramètres : 25 à 45 minutes sont 
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typiquement nécessaires pour la libération d’une membrane. Ce type de libération offre 
d’excellents résultats et aucune étape supplémentaire n’est nécessaire une fois le commutateur 
MEMS sorti du bâti de gravure. Cependant, un inconvénient de cette technique est que la 
température de la membrane peut atteindre 250 à 350 °C pendant une gravure prolongée, et par 
conséquent, cette étape du procédé peut avoir une influence sur les propriétés mécaniques de la 
membrane (modification de la contrainte résiduelle dans le matériau). Une optimisation du 
procédé, demandant généralement beaucoup de temps, est indispensable pour obtenir un 
rendement élevé. Par ailleurs, la présence de trous dans la membrane d’un commutateur à 
contact capacitif aura pour effet une diminution de la capacité à l’état bas, ce qui se traduira 
finalement par une moins bonne isolation du commutateur à l’état OFF. 

La figure 3.15 présente le commutateur MEMS de type parallèle développé par THALES 
Research & Technology dans le cadre du projet RNRT ARRESAT [15, 16]. Le procédé RIE 
avec plasma O2, mis au point pour la libération de ce commutateur, fournit d’excellents 
résultats comme nous pouvons le voir sur ces photographies MEB. 

 

    
 

Figure 3.15 : Commutateur MEMS de type parallèle développé par THALES Research & 
Technology en utilisant un procédé de libération par RIE [15, 16]. 

La couche sacrificielle peut aussi être supprimée en utilisant les dissolvants chimiques des 
résines photosensibles ou des polymères, qui sont capables de dissoudre cette couche sans 
qu’une insolation préalable ne soit nécessaire. L’échantillon est ensuite rincé à l’eau déionisée 
pour éliminer la solution de gravure, puis séché. Le procédé de fabrication développé à l’IEMN 
utilise cette technique de gravure humide pour la libération des membranes. Lors du 
développement de cette étape, deux problèmes majeurs ont été rencontrés, l’un concernait la 
gravure par elle-même, l’autre était lié au séchage. 

 
Nous avons vu dans le paragraphe précédant qu’une partie de la couche sacrificielle en 

PMGI est insolée et développée avant de pouvoir faire la gravure de la couche d’amorce, en 
prenant soin de laisser intacte la couche sacrificielle sous la membrane. Lors de nos premières 
réalisations, l’insolation de la PMGI était réalisée en mode “pleine plaque”, c'est-à-dire, sans 
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masque de résine optique pour la protéger des UV profonds : seule la membrane servait de 
masque pour protéger la couche sacrificielle. Ainsi, après le développement, il ne restait de la 
PMGI que sous la membrane, et ceci dans le but de faciliter l’étape de libération réalisée dans 
la suite du procédé. Le cache en résine photosensible destiné à protéger les structures pendant 
la gravure de la couche d’amorce n’était réalisé qu’après le développement de la PMGI. Une 
fois cette gravure effectuée, un plasma oxygène de moyenne puissance, appliqué pendant une 
dizaine de minutes, permettait de graver le cache de protection et de nettoyer les structures 
avant leur libération. Les membranes des commutateurs étaient alors libérées en immergeant le 
substrat pendant une trentaine de minutes dans le dissolvant NANO EBR PG, spécialement 
conçu pour la gravure de la PMGI. Après séchage du substrat, l’observation des résultats au 
microscope à balayage électronique, se traduisait généralement par un échec de la libération. 
En effet, comme le montre la figure 3.16, il arrivait très fréquemment que la couche 
sacrificielle soit encore présente sous la membrane après la libération, même avec des temps de 
gravure de plusieurs heures. 

 

 

Membrane 

Résine PMGI 

 
Figure 3.16 : Résultat des premiers tests de libération. La résine est toujours présente sous 

la membrane après la libération. 

Malgré de nombreuses interrogations, il nous était difficile de déterminer quelle étape du 
procédé modifiait les propriétés de la PMGI et la rendait insensible à son dissolvant. L’origine 
de ce problème a été déterminé en utilisant le système hybride SEM-FIB (Scanning Electron 
Microscrope – Focused Ion Beam), récemment acquis par l’IEMN. Ce type de microscope à 
balayage électronique est équipé d’un faisceau d’ions focalisé qui permet, entre autre, de 
réaliser des découpes dans les matériaux. Nous avons donc utilisé cette fonctionnalité pour 
découper une membrane et observer l’état de la couche sacrificielle sous celle-ci après l’étape 
de libération. La figure 3.17 montre les résultats obtenus avec cet équipement.  
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Figure 3.17 : Présence d’un flanc de résine sous le contour de la membrane après 
libération. Découpe réalisée sur le bord d’une membrane à l’aide d’un FIB. 

Alors que nous pensions que toute la couche sacrificielle était encore présente sous la 
membrane, il apparaît clairement sur cette figure que seul un flanc de résine subsistait sous le 
contour de la membrane. Ce problème était lié à une modification en surface des propriétés 
chimiques de la PMGI causée par le plasma oxygène utilisé pour supprimer le cache de 
protection et nettoyer les structures avant la libération. Nous l’avons résolu en supprimant le 
cache de protection par une insolation et un développement, suivis d’un plasma oxygène 
beaucoup plus court pour éliminer les derniers résidus avant la libération. Nous obtenons 
maintenant une parfaite libération des membranes avec cette méthode. 

 
Une fois libérés, les dispositifs doivent être rincés à l’eau déionisée, puis séchés. Si une 

technique de séchage par air est utilisée, alors les tensions superficielles de l’eau créent une 
force de capillarité qui attire la membrane du commutateur vers le substrat. La membrane finit 
par se retrouver collée dans sa position basse ; ce phénomène de collage condamne le 
commutateur son état OFF. N’ayant pas d’autre choix lors de nos premiers tests de fabrication, 
la méthode utilisée pour éviter ce problème consistait à rincer les échantillons à l’éthanol (qui 
présente des tensions superficielles moins importantes que l’eau déionisée) et à les sécher sur 
une plaque chauffante pour accélérer l’évaporation de l’alcool. Cette méthode donnait des 
résultats très médiocres qui se traduisaient dans la plupart des cas par le collage des membranes 
(cf. Figure 3.18). Notons que ce phénomène était aussi favorisé par le fait que nos membranes 
étaient relativement fines à cette époque (0,7 µm), et que par conséquent, leurs forces de rappel 
trop faibles ne pouvaient s’opposer aux forces de capillarité.  
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Figure 3.18 : Phénomène de collage de la membrane suite à sa libération. 

Pour résoudre ce problème de collage causé par la libération des MEMS (rencontré sur nos 
commutateurs mais aussi sur d’autres microsystèmes réalisés à l’IEMN), notre laboratoire s’est 
équipé, au début de l’année 2003, d’un sécheur CO2 supercritique. Ce type d’équipement, très 
répandu dans l’industrie et les laboratoires, utilise les propriétés des fluides supercritiques pour 
éliminer les tensions superficielles lors du séchage des microstructures. 

 
 Qu’est ce qu’un fluide supercritique ? 

Tous les corps purs peuvent se présenter sous la forme solide, liquide ou gazeuse en 
fonction des conditions de température (T) et de pression (P). Dans le diagramme de phase 
d’un corps pur, représenté sur la figure 3.19, les régions correspondant à ces trois états sont 
séparées par les courbes de changement d’état concourantes au point triple, point où les trois 
états de la matière coexistent. Les fluides supercritiques sont produits en chauffant un gaz 
au-dessus de sa température critique ou en comprimant un liquide au-delà de sa pression 
critique. La température critique d’une substance (Tc) est la température au-delà de laquelle 
une phase liquide ne peut pas exister, quelle que soit la pression. La pression de vapeur d’une 
substance à sa température critique est sa pression critique (Pc). Ainsi, sur le diagramme de 
phase, la courbe d’équilibre entre le liquide et le gaz se termine en un point appelé point 
critique. Au-delà du point critique, c’est-à-dire à une pression supérieure à la pression critique 
et à une température supérieure à la température critique, une seule phase existe ; le fluide se 
trouve dans un pseudo-état dit supercritique, intermédiaire entre les états liquide et gaz. De par 
leurs propriétés physico-chimiques, les fluides supercritiques présentent à la fois les avantages 
des fluides à l’état liquide et ceux des fluides à l’état gazeux. En effet, un corps pur à l’état 
supercritique présente une masse volumique voisine de celle de l’état liquide, une viscosité 
proche de celle de l’état gazeux et d’autres propriétés qui sont intermédiaires entre celles de 
l’état gazeux et liquide de la substance. Ces caractéristiques confèrent aux fluides 
supercritiques un pouvoir solvant. De plus, leur faible viscosité se traduit par un écoulement 
rapide des fluides. 

 225 



Chapitre III Réalisation et tests des commutateurs MEMS RF et des déphaseurs 

De nombreux fluides supercritiques sont étudiés, en particulier l'eau et le propane, mais le 
plus communément utilisé reste le dioxyde de carbone (CO2) qui se positionne en tête des 
fluides supercritiques industriels du fait, entre autre, de sa faible température critique 
permettant de développer des procédés à basse température pour les produits thermosensibles. 
Les paramètres critiques du CO2 sont Tc = 31 °C et Pc = 7,38 MPa (1070 psi). 
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Figure 3.19 : Diagramme de la phase d’un corps pur. 

Le séchage au CO2 supercritique est basé sur l’élimination des tensions superficielles, 
obtenue lorsque le dioxyde de carbone passe de son état liquide à l’état supercritique. Une fois 
la couche sacrificielle gravée, l’échantillon est rincé à l’alcool isopropylique puis à l’éthanol 
pour supprimer toute trace d’eau. Le substrat est ensuite placé dans une chambre étanche, avec 
juste assez d’éthanol pour le garder immergé. Le séchage peut alors commencer : le dioxyde de 
carbone est injecté sous pression d’hélium dans la chambre pour chasser le mélange liquide 
éthanol / dioxyde de carbone. Cette opération de purge s’arrête lorsqu’il n’y a plus de trace 
d’éthanol dans la chambre, qui est alors remplie de CO2 à l’état liquide. La pression et la 
température dans la chambre sont ensuite augmentées lentement jusqu’à ce que le CO2 atteigne 
son point critique. Dès lors, le CO2 ne peut exister plus longtemps sous sa forme liquide et les 
tensions superficielles disparaissent. La chambre est alors purgée lentement, tout en maintenant 
le CO2 dans son état supercritique par un ajustement automatique de la température. Cette 
opération continue jusqu’à ce que la pression de la chambre atteigne la pression atmosphérique. 
Les commutateurs MEMS sont ainsi libérés sans problème de collage. 

 
La mise en œuvre du séchage par CO2 supercritique dans notre procédé de fabrication nous 

a permis d’éliminer le problème de collage, et ainsi d’obtenir des commutateurs parfaitement 
libérés, comme le montre la figure 3.20. 
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(b)(a) 
 

Figure 3.20 : Résultats de libération d’un commutateur avec sa ligne coplanaire non 
électrolysée sous la membrane (a) et d’un commutateur avec sa ligne coplanaire 
électrolysée sous la membrane (b), obtenus après séchage au CO2 supercritique. 
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III.2.8 – Procédé de fabrication des commutateurs MEMS RF 

Nous venons de présenter dans les paragraphes précédents les principaux problèmes 
rencontrés lors du développement de nos commutateurs MEMS RF. L’optimisation de chacune 
des étapes technologiques nous a permis de définir un procédé de fabrication parfaitement 
reproductible, que nous détaillons dans ce paragraphe. 

 
Notre procédé de fabrication utilise les huit niveaux de masquage suivants : 
 

 Masque “lift-off” définissant les lignes coplanaires et les électrodes de commande 
sur la couche d’amorce. 

 
 Masque “électrolyse” définissant le moule pour l’électrolyse des lignes coplanaires 

et des électrodes de commande. 
 

 Masque “titane” pour la gravure des motifs de titane servant à garantir l’adhérence 
de la couche diélectrique sur les motifs électrolysés. 

 
 Masque “nitrure de silicium” pour la gravure des motifs de nitrure de silicium 

utilisés pour le contact capacitif et l’isolation des électrodes. 
 

 Masque “piliers” définissant le moule pour l’électrolyse des piliers. 
 

 Masque “membrane” pour la gravure des membranes. 
 

 Masque “renforts” définissant le moule d’électrolyse des renforts de membrane au 
niveau des piliers. 

 
 Masque “cache” définissant la forme du cache utilisé pour protéger les structures 

lors de la gravure de la couche d’amorce. 
 
 
La première étape du procédé consiste à définir les motifs des lignes coplanaires et des 

électrodes de commande dans la couche d’amorce. Ces motifs sont définis par lift-off en 
utilisant la résine photosensible AZ1505 et une lithographie spécifique. Après le dépôt de la 
couche d’amorce par évaporation sous vide (Ti (200 Å) / Au (800 Å)), le lift-off est réalisé à 
l’acétone. La figure 3.21 illustre une vue de profil et une vue de dessus de l’échantillon obtenu 
après la réalisation de cette première étape. 
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Figure 3.21 : Dépôt par évaporation (Ti/Au) et lift-off de la couche d’amorce. 

Le substrat est ensuite enduit d’une couche de résine PMGI, d’une épaisseur de 3 µm, dans 
laquelle un moule est formé par photolithographie (cf. Figure 3.5). Le moule est alors rempli 
par une électrodéposition d’or pour former les lignes coplanaires et les électrodes de 
commande, en veillant à ce que la hauteur déposée corresponde parfaitement à l’épaisseur de la 
résine PMGI qui sera utilisée comme couche sacrificielle dans la suite du procédé. La durée de 
l’électrolyse est d’environ 33 min. 

 
 

 
Figure 3.22 : Réalisation du moule de PMGI et électrodéposition d’or pour la formation des 

lignes coplanaires et des électrodes de commande. 

Une couche de titane de 200 Å est ensuite déposée par évaporation sous vide. Les motifs 
sont définis par photolithographie en utilisant la résine photosensible AZ1512. Une gravure 
humide au BE 7-1 permet alors d’obtenir les motifs représentés sur la figure 3.23. Après la 
gravure, la résine AZ1512 est supprimée par une insolation “pleine plaque” suivie d’une 
révélation. 
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Figure 3.23 : Dépôt et gravure de la couche de titane permettant l’adhésion du diélectrique 

sur les motifs électrolysés. 

La couche diélectrique en Si3N4, de 150 nm d’épaisseur, est déposée par PECVD à 250 °C 
sur les motifs de titane. Une gravure humide au BE 7-1 est aussi utilisée pour réaliser les motifs 
de Si3N4 définis par photolithographie (cf. Figure 3.24). Après la gravure, la résine AZ1512 est 
supprimée par une insolation “pleine plaque” suivie d’une révélation. 

 
 

 
Figure 3.24 : Dépôt et gravure de la couche diélectrique en Si3N4. 

Les structures déjà réalisées sont recouvertes d’une seconde couche de résine PMGI de 
3 µm, dans laquelle nous formons le moule d’électrolyse des piliers par photolithographie 
(cf. Figure 3.5). Les piliers sont alors réalisés par une électrodéposition d’or, en veillant à ce 
que leur hauteur corresponde exactement à l’épaisseur de la résine qui servira aussi de couche 
sacrificielle (cf. Figure 3.25). La durée d’électrolyse est d’environ 25 min. 
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Figure 3.25 : Réalisation du moule d’électrolyse des piliers et électrodéposition d’or. 

Une fois les piliers réalisés, une couche d’or de 2 µm est déposée par pulvérisation 
cathodique un utilisant les paramètres de plasma optimisés pour obtenir une légère tension du 
film d’or (cf. paragraphe III.2.4). Pour obtenir une telle épaisseur avec notre bâti, le dépôt dure 
2 h 20 min. Les motifs de membranes sont ensuite définis par photolithographie en utilisant la 
résine AZ1512, puis gravés par une solution de KI/I2/H2O. Après la gravure, la résine AZ1512 
est supprimée par une insolation “pleine plaque” suivie d’une révélation. 

 
 

 
Figure 3.26 : Dépôt d’or par pulvérisation cathodique et gravure des membranes. 

Pour éviter la cassure des membranes sur les arêtes de piliers, des renforts, d’environ 1 µm 
d’épaisseur, sont électrolysés sur les membranes après avoir réalisé un moule d’électrolyse en 
résine AZ1518. Après la gravure, cette résine est supprimée par une insolation “pleine plaque” 
suivie d’une révélation. 
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Figure 3.27 : Réalisation des renforts de membrane en or électrolysé. 

Avant de graver la couche d’amorce, un cache en résine AZ1518 est réalisé pour protéger 
les structures pendant la gravure de l’or et du titane (cf. Figure 3.28). 

 
 
 

 
Figure 3.28 : Réalisation du cache de protection des structures pour la gravure 

de la couche d’amorce. 

Les deux couches de résine PMGI (6 µm) formant la couche sacrificielle sont insolées au 
UV profonds là où elles ne sont pas protégées par le cache. L’exposition dure 20 min. Les 
zones insolées sont ensuite révélées pour découvrir la couche d’amorce. L’or de la couche 
d’amorce est alors gravé en utilisant la solution KI/I2/H2O. Le titane est, quant à lui, gravé au 
BE 7-1. Après ces deux gravures nous retrouvons le niveau du substrat (cf. Figure 3.29). 
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Figure 3.29 : Suppression de la couche sacrificielle et de la couche d’amorce aux endroits 

non protégés par le cache de résine AZ1518. 

Pour finir la réalisation du commutateur, il ne reste plus qu’à libérer la membrane. Le 
cache de protection des structures est insolé et révélé. Un léger plasma est réalisé pour nettoyer 
les derniers résidus sur les structures avant leur libération. Le substrat est ensuite immergé 
pendant 4 heures dans du dissolvant EBR PG qui permet de dissoudre la PMGI encore présente 
sur la ligne coplanaire et sous la membrane. Le substrat est ensuite rincé à l’eau déionisée, puis 
à l’éthanol. Finalement les structures sont séchées au CO2 supercritique pour éviter le 
phénomène de collage (cf. paragraphe III.2.7). Le résultat obtenu est illustré sur la figure 3.30. 

 
 

 
Figure 3.30 : Suppression du cache de protection et libération de la membrane avec 

séchage au CO2 supercritique. 
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III.3 – Tests réalisés sur nos commutateurs MEMS RF 

Avant de pouvoir tester le fonctionnement de nos commutateurs, il a fallu attendre que le 
développement de notre technologie soit suffisamment avancé. Nos premiers tests, qui ont 
d’abord consisté à vérifier le fonctionnement mécanique des commutateurs, datent du début de 
cette année et se sont révélés indispensables à l’obtention d’une structure fonctionnelle. Nous 
présentons dans les paragraphes suivants les résultats obtenus sur les comportements 
mécanique et électrique de nos commutateurs MEMS RF. 

III.3.1 – Tests du fonctionnement mécanique de nos commutateurs 

III.3.1.1 – Tests de la planéité des membranes 

Les premiers tests réalisés sur nos commutateurs ont consisté à vérifier la planéité des 
membranes après leur libération. Ces tests sont réalisés au moyen d’un microscope 
interféromètre de type Zoom Surf 3D – FOGALE nanotech, permettant la reconstitution 
d’images 3D par une mesure d’interférence optique avec une résolution verticale inférieure à 
0,1 nm [17]. Des exemples d’images obtenues sur nos deux types de structures, c'est-à-dire, 
avec et sans électrolyse des lignes coplanaires sous la membrane, sont présentés sur la 
figure 3.31.  

 

         
 (a) (b) 

Figure 3.31 : Images 3D de nos commutateurs MEMS obtenues par interférométrie optique. 
Configurations avec (a) et sans (b) électrolyse sous la membrane dont la longueur est de 

480 µm sur ces deux images. 
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Contrairement à ce que l’on pourrait penser en observant ces images, les membranes sont 
parfaitement libérées. La présence d’un matériau fictif sous la membrane est liée au principe de 
la mesure : l’interféromètre commence par focaliser la source lumineuse sur le plan le plus haut 
de la structure, puis descend la focalisation par palier jusqu’au niveau le plus bas. Pour chaque 
palier, l’appareil mesure la réflexion de la lumière et compose une image. Une vue 3D de la 
structure est alors construite à partir des images obtenues sur les différents plans de 
focalisation. Comme la lumière ne parvient pas à traverser la membrane en or, l’interféromètre 
ne peut distinguer la présence ou non de matériaux sous celle-ci, et par conséquent, considère 
pour lever cette indétermination que l’épaisseur de la membrane s’étend jusqu’au plan de 
focalisation le plus bas. Comme nous le verrons par la suite, seul un test d’actionnement du 
commutateur permet de vérifier la libération de la membrane avec ce type d’appareil. 

 
Nous pouvons voir sur ces images que les membranes réalisées sont parfaitement planes 

après leur libération. L’interféromètre nous permet aussi d’obtenir le profil de la structure 
mesurée dans n’importe quel plan de coupe. L’avantage de ce type de mesure est qu’elle se fait 
sans contact. Ainsi, si une déformation est constatée sur la membrane, elle ne peut en aucun cas 
être liée à la mesure. Un exemple de profil, mesuré au centre de la membrane, sur sa longueur 
(480 µm), est présenté sur la figure 3.32. Ces résultats de mesure montrent que le procédé de 
fabrication que nous avons développé permet de réaliser des membranes relativement planes. 
Notons toutefois que la membrane suit le profil de la couche sacrificielle sur laquelle elle a été 
déposée. En effet, sur la figure 3.32, nous pouvons distinguer légèrement le profil de la ligne 
coplanaire sur celui de la membrane. Par conséquent, pour éviter une déformation trop 
importante de la membrane, un contrôle précis de la hauteur de la ligne coplanaire est 
indispensable lors de son dépôt par électrolyse (cf. paragraphe III.2.1.3). 

 

H
au

te
ur

 d
e 

la
 m

em
br

an
e

Distance dans le plan de coupe

H
au

te
ur

 d
e 

la
 m

em
br

an
e

Distance dans le plan de coupe  
 

Figure 3.32 : Mesure par interférométrie du profil d’une membrane de 480 µm de long après 
sa libération. 
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Le premier problème rencontré sur nos commutateurs lors des tests est lié à la présence 
d’un gradient de contrainte dans l’or de la membrane. En effet, malgré une parfaite planéité des 
membranes après leur libération, on constate, après un ou deux jours, une déformation de leurs 
électrodes qui s’accentue avec le temps. Ces électrodes, n’étant fixée aux membranes que par 
leur milieu, subissent ce gradient de contrainte de la même manière que les membranes des 
commutateurs de type cantilever (cf. paragraphe I.2.3). Ainsi, ce problème entraîne la courbure 
des électrodes qui peut être négative ou positive comme le montre la figure 3.33. Ce gradient 
de contrainte est lié aux conditions de dépôt rencontrées lors de la pulvérisation cathodique de 
l’or. Comme nous l’avons déjà signalé, les paramètres de ce dépôt ont été optimisés pour 
obtenir des membranes en légère tension, garantissant une force de rappel suffisante pour leur 
tenue à l’état haut. Avec les paramètres optimisés pour notre bâti, la vitesse de dépôt est 
inférieure à 15 nm/min ; il faut donc 3 heures pour obtenir une épaisseur d’environ 2,6 µm. Ce 
temps relativement important favorise l’évolution des conditions de dépôt entre la première et 
la dernière couche constituant le film d’or. Les contraintes n’étant pas les mêmes entre le bas et 
le haut de la membrane, des forces internes prennent naissance dans celle-ci et conduisent à sa 
déformation. Enfin notons que ce phénomène a été rencontré sur la quasi-totalité de nos 
réalisations, quelle que soit l’épaisseur des membranes, comprise entre 0,7 µm et 2 µm. 

 

     
 (a) (b) 

Figure 3.33 : Courbures négative (a) et positive (b) des électrodes causées par la présence 
d’un gradient de contrainte dans l’or de la membrane. 

Pour essayer de résoudre ce problème, nous avons modifié le masque d’électrolyse des 
renforts de membranes en espérant que des renforts placés sur les électrodes les rigidifieraient 
suffisamment pour les contraindre à garder leur forme initiale. Dans le cas où ces renforts 
auraient montré leur efficacité, ce procédé aurait eu l’avantage de ne pas nécessiter d’étape 
technologique supplémentaire. Malheureusement, comme le montre la figure 3.34, les résultats 
obtenus vont dans le sens contraire de ceux espérés. En effet, sur un substrat donné, toutes les 
électrodes renforcées par une électrolyse présentent une courbure négative prononcée dès la 
libération des membranes, alors que ce phénomène est plus lent sur celles non électrolysées. 
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Figure 3.34 : Courbure des électrodes causée par les renforts électrolysés dès la libération 
des membranes. 

III.3.1.2 – Tests d’actionnement des commutateurs MEMS 

Le comportement mécanique des commutateurs lors de leur actionnement a également été 
testé à l’aide du microscope interféromètre. Les mesures consistaient alors à observer la 
déformation des membranes obtenue en polarisant les électrodes d’actionnement par une 
tension de plus en plus élevée jusqu’à obtenir leur effondrement sur la ligne coplanaire, puis à 
réduire progressivement cette tension pour contrôler leur retour dans la position haute. 
Contrairement aux prévisions des simulations mécaniques, nous avons observé sur tous les 
commutateurs actionnés un phénomène d’instabilité mécanique pour une certaine hauteur de la 
membrane, se traduisant par un effondrement brutal de la membrane sur la ligne coplanaire. 

 
Les premiers commutateurs testés ont révélé un manque de rigidité de la membrane, lié à 

leur faible épaisseur de seulement 0,7 µm. Ce manque de rigidité entraînait une déformation 
des membranes ne correspondant pas à celle obtenue par les simulations mécaniques. En effet, 
alors que nous nous attendions à ce que les électrodes de la membrane ne viennent pas au 
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contact des électrodes de commande lors de l’actionnement, nous avons pu observer que les 
membranes se plaquaient non seulement sur la ligne coplanaire mais aussi sur les électrodes de 
commande, comme le montre la figure 3.35. Malgré cette déformation importante sur 
quasiment toute leur longueur, les membranes montraient une très grande souplesse et pliaient 
sans casser. Ce manque de rigidité se traduisait par des tensions d’effondrement relativement 
faibles, comprises entre 15 et 20 V. 

 
 

    

 (a) (b) 

Figure 3.35 : Formes d’une membrane de 0,7 µm d’épaisseur avant (a) et après (b) 
l’actionnement du commutateur. 

La faible épaisseur de ces membranes se traduisait aussi par une force de rappel trop faible 
pour s’opposer aux forces d’adhérence une fois les tensions d’actionnement annulées, ce qui 
conduisait systématiquement à un phénomène de collage de la membrane sur la ligne 
coplanaire. Signalons que ces tests étaient réalisés à l’air ambiant dont l’humidité favorise 
amplement ce phénomène de collage. Nous avons donc réalisé des tests d’actionnement sous 
vide et sous flux d’azote qui n’ont malheureusement pas permis de supprimer le collage, qui 
peut aussi être dû à la charge de la couche diélectrique recouvrant les électrodes de commande 
(cf. paragraphe I.4.5). Or, comme les électrodes de la membrane se posaient sur les électrodes 
de commande, le champ électrique à travers la couche diélectrique était relativement important 
et favorisait sa charge. 

 
Pour résoudre ce problème de collage, nous avons augmenté progressivement l’épaisseur 

des membranes de manière à obtenir une force de rappel suffisamment élevée pour redonner 
aux membranes leur position haute après l’actionnement. Nous sommes ainsi passé de 0,7 µm 
à 1 µm, puis à 1,5 µm, puis à 2 µm et finalement à 2,6 µm. Pour certaines épaisseurs de 
membrane plusieurs réalisations de commutateurs ont été effectuées, ce qui a demandé un 
temps considérable avant d’obtenir des résultats satisfaisants. Nous avons pu constater une 
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réduction du phénomène de collage au fur et à mesure de l’épaississement des membranes. Les 
membranes de 1,5 µm d’épaisseur avaient tendance à se décoller au niveau de leurs électrodes, 
mais restaient collé sur la ligne RF. Avec une épaisseur de 2 µm, la déformation des 
membranes restait similaire à celle de la figure 3.35, mais la force de rappel des membranes 
permettait de faire quelques cycles d’actionnement avant leur collage. La charge progressive de 
la couche diélectrique au cours des actionnements peut expliquer ce phénomène. Les 
membranes de 2,6 µm d’épaisseur ont permis d’améliorer considérablement le fonctionnement 
mécanique de nos commutateurs. Cette amélioration est due au fait qu’avec cette épaisseur les 
membranes ne se déforment plus de la même manière lorsque les commutateurs sont actionnés. 
En effet, comme le montre la figure 3.36, nous obtenons maintenant une déformation de la 
membrane en forme de cuvette : le centre de la membrane se pose sur la ligne RF, mais ses 
électrodes ne vont plus au contact des électrodes d’actionnement. Cette forme a un double 
avantage car elle permet de réduire les surfaces en contact, ainsi que le champ électrique 
appliqué à travers la couche diélectrique grâce au gap d’air entre les électrodes. De ce fait, la 
charge du diélectrique est nettement moins importante. Nous sommes ainsi parvenu à 
supprimer le phénomène de collage de nos commutateurs. 

 
 

   
 

Figure 3.36 : Forme d’une membrane de 2,6 µm d’épaisseur lorsque le commutateur est au 
repos (a) et lorsqu’il est actionné (b). 

Nous comparons sur la figure 3.37 les déformations obtenues sur des membranes de 
425 µm de long, ayant des épaisseurs de 0,7 µm et 2,6 µm. Contrairement au commutateur 
avec une épaisseur de membrane de 2,6 µm, le commutateur avec une épaisseur de membrane 
de 0,7 µm utilise une ligne coplanaire non électrolysée sous la partie mobile. Ceci ne change 
strictement rien à la déformation de la membrane qui est suspendue, dans les deux cas, à la 
même hauteur (~ 3 µm). Par ailleurs, les deux petites bosses sur la membrane de 2,6 µm 
correspondent aux fentes de la ligne coplanaire et sont dues à un défaut de planéité rencontré, 
lors de la fabrication, entre la couche sacrificielle (PMGI) et l’or électrolysé. 
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(a) Epaisseur de la membrane = 0,7 µm 
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(b) Epaisseur de la membrane = 2,6 µm 
 

Figure 3.37 : Profils des membranes lors de l’actionnement des commutateurs, obtenus 
avec des épaisseurs de 0,7 µm (a) et de 2,6 µm (b). 

Ces deux profils mettent clairement en évidence l’amélioration apportée par 
l’épaississement de la membrane. Le gap d’air présent entre les électrodes lors de 
l’actionnement devrait considérablement améliorer la fiabilité de nos commutateurs 
(cf. paragraphe I.4.5). 

 
Ces résultats ont été obtenus très récemment (fin juillet 2004) sur des commutateurs avec 

des lignes coplanaires électrolysées sous les membranes. La rédaction de ce mémoire m’a 
ensuite contraint à suspendre mes travaux de développement et de test. Nous envisageons de 
réaliser des commutateurs avec des membranes de 2,6 µm au-dessus de lignes coplanaires non 
épaissies afin de vérifier la reproductibilité de ce type de fonctionnement lorsque les surfaces 
de contact sont beaucoup moins rugueuses que celles obtenues avec de l’or électrolysé. Nous 
prévoyons également des tests de fiabilité mécanique dans le temps ou en fonction du nombre 
de cycles d’actionnement. 
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L’épaississement de la membrane n’a pas que des avantages. En effet, comme la force de 
rappel augmente avec l’épaisseur, il en est de même pour les tensions d’actionnement. Les 
tensions d’effondrement de nos commutateurs ont pu être mesurées en observant la 
déformation des membranes à l’aide du microscope interféromètre. Pour effectuer ce type de 
mesure, nous focalisons les franges d’interférence sur le dessus de la membrane à l’état haut, 
puis nous observons les variations de ces franges au fur et à mesure que nous augmentons la 
tension d’actionnement. Dès que la membrane commence à descendre, nous observons un 
déplacement des franges qui devient de plus en plus important lorsque la hauteur de la 
membrane s’approche de sa hauteur d’instabilité mécanique (force de rappel = force 
d’actionnement). Dès que la tension d’actionnement devient supérieure à la tension 
d’effondrement du commutateur, la membrane bascule brusquement et nous observons alors 
une très nette modification des franges, qui disparaissent quasiment au centre de la membrane 
du fait qu’elles ne sont plus focalisées. La figure 3.38 illustre ce phénomène en prenant pour 
exemple l’actionnement d’une membrane de 2,6 µm d’épaisseur. Lorsque les franges 
d’interférométrie sont focalisées sur la membrane à l’état haut, nous pouvons remarquer la 
courbure des électrodes due au gradient de contrainte (franges non focalisées sur les 
extrémités) et le défaut de planéité au niveau des fentes de la ligne coplanaire (franges de 
forme elliptique). 

 
 

   

 (a) (b) 

Figure 3.38 : Mesure de la tension d’actionnement par observation des variations 
des franges d’interférométrie focalisée sur la membrane à l’état haut (a) et non 

focalisées à l’état bas (b). 

Le tableau 3.2 et la figure 3.39 donnent l’évolution de la tension d’effondrement mesurée 
en fonction de l’épaisseur des membranes. 
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Epaisseur des 
membranes (µm) 

Tension d’effondrement 
mesurée (V) 

0,7 15 ~ 20 
1 30 ~ 35 
2 41 ~ 52 

2,6 55 ~ 60 
 
Tableau 3.2 : Tension d’effondrement mesurée en fonction de l’épaisseur des membranes. 
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Figure 3.39 : Tensions d’effondrement moyennes en fonction de l’épaisseur des 

membranes. 

Pour illustrer le phénomène d’effondrement, nous avons mesuré le profil d’une membrane 
de 2,6 µm en fonction de l’évolution croissante de la tension d’actionnement. Les résultats 
obtenus sont présentés sur la figure 3.40, qui montre le profil du dessus de la membrane : 
jusqu’à une tension 50 V, nous pouvons constater que la déformation de la membrane est 
minime. A partir de 55 V, la déformation devient de plus en plus importante, ce qui indique 
que l’on s’approche du seuil d’effondrement. Dès que la tension d’effondrement, qui est de 
58,5 V pour cette membrane, est dépassée, la membrane s’effondre brusquement sur la ligne 
RF en prenant une forme de cuvette. L’augmentation de la tension au-delà de la tension 
d’effondrement permet d’augmenter la force de contact du commutateur sans déformer 
davantage la membrane, du moins jusqu’à 60 V. 

Afin de vérifier la présence d’une hystérésis dans le cycle d’actionnement, nous avons 
également mesuré le profil de la membrane en fonction de l’évolution décroissante de la 
tension d’actionnement. La figure 3.41 présente la déflexion au centre de la membrane en 
fonction de la tension d’actionnement. Nous pouvons constater sur cette figure que 
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l’actionnement de la membrane suit un cycle d’hystérésis. En effet, pour le commutateur 
étudié, nous venons de voir que la tension d’effondrement était de 58,5 V, nous mesurons 
maintenant une tension de maintien d’environ 51 V. Ainsi, une fois actionné, le commutateur 
reste dans sa position basse tant que la tension d’actionnement est supérieure à 51 V. Par 
conséquent, une fois de plus, le fonctionnement du commutateur ne correspond pas à celui 
prévu par les simulations mécaniques (cf. Figure 1.59). 
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Figure 3.40 : Evolution du profil d’une membrane en fonction de la tension d’actionnement. 
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Figure 3.41 : Déflexion de la membrane pendant un cycle d’actionnement. 
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III.3.2 – Tests électromagnétiques de nos commutateurs 

Afin de vérifier leur comportement électromagnétique, nous avons également effectué des 
mesures hyperfréquences sur nos commutateurs MEMS RF. Ces mesures ont été réalisées à 
l’aide d’un analyseur de réseau HP 8510C, calibré en utilisant la technique LRM et des étalons 
réalisés sur le même substrat que les commutateurs. Cet analyseur de réseau nous a permis de 
mesurer les performances de nos commutateurs jusqu’à 40 GHz. Pour atteindre cette 
fréquence, notre analyseur d’ancienne génération utilise un doubleur de fréquence. Le manque 
de précision, au-delà de 30 GHz, qui apparaît sur nos mesures est lié aux performances de 
l’analyseur qui se sont dégradées avec le temps. Signalons également que les plans de 
référence de ces mesures sont pris aux extrémités de la ligne coplanaire dont la longueur est de 
600 µm. 

 
Les premiers commutateurs testés utilisaient des lignes coplanaires non électrolysées sous 

les membranes. A cet endroit, l’épaisseur de la ligne correspondait à celle de la couche 
d’amorce, à savoir, 200 Å de titane recouvert de 800 Å d’or. Cette épaisseur, inférieure à 
l’épaisseur de peau (0,5 µm à 20 GHz), entraîne une perte de transmission non négligeable que 
nous avons déterminée en comparant les mesures réalisées sur des lignes de référence sans 
pont, épaissies ou non sur toute leur longueur. Les résultats de ces mesures sont présentés sur la 
figure 3.42. Lorsque la ligne n’est pas électrolysée sous la membrane, nous constatons une 
perte de transmission supplémentaire, de plus de 0,6 dB sur la bande K (12 - 40 GHz). Cette 
perte due à la ligne se traduit par une dégradation des performances des commutateurs à 
l’état ON. 
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Figure 3.42 : Pertes de transmission des lignes coplanaires électrolysée ou non sur toute 
leur longueur, avec une couche d’amorce de Ti/Au (200 Å / 800 Å).  
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Pour réduire les pertes de la ligne non électrolysée sous la membrane, nous avons 
augmenté l’épaisseur de la couche d’amorce qui est maintenant constituée d’un film de titane 
de 200 Å et d’un film d’or de 1000 Å. Comme précédemment, nous avons comparé la perte de 
transmission de ce type de ligne avec celle d’une ligne électrolysée sur toute sa longueur. Les 
résultats obtenus sont présentés sur la figure 3.43. 
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Figure 3.43 : Pertes de transmission des lignes coplanaires électrolysée ou non sur toute 
leur longueur, avec une couche d’amorce de Ti/Au (200 Å / 1000 Å). 

 
Cette augmentation de l’épaisseur de la couche d’amorce, pourtant minime, a 

considérablement réduit les pertes de transmission des lignes coplanaires utilisées pour la 
réalisation de nos commutateurs. En effet, ces pertes sont maintenant comprises entre 0,2 dB et 
0,3 dB jusqu’à 40 GHz. 

 
Les pertes de transmission de nos commutateurs à l’état ON ont ensuite été mesurées. Afin 

de déterminer les pertes engendrées par la présence du pont sur la ligne coplanaire, nous 
comparons, sur la figure 3.44, les pertes d’une ligne sans pont à celles mesurées sur une dizaine 
de commutateurs, toutes configurations confondues. Les pertes de transmission moyennes de 
nos commutateurs sont relativement faibles et restent inférieures à 0,5 dB jusqu’à 35 GHz. Les 
pertes moyennes dues à la présence du pont sont donc de l’ordre de 0,2 dB à 0,3 dB. 
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Figure 3.44 : Comparaison entre les coefficients de transmission mesurés sur des 

commutateurs à l’état haut et celui mesuré sur une ligne de transmission sans pont. 

Les pertes de nos commutateurs pourraient encore être réduites en augmentant davantage 
l’épaisseur de la couche d’amorce. Cependant, notre procédé de fabrication fixe une limite à 
cette épaisseur au-delà de laquelle des problèmes de planéité de la couche sacrificielle 
commencent à apparaître. 

 
Les valeurs des capacités à l’état haut, déterminées sous ADS en ajustant les paramètres du 

modèle électromagnétique de manière à obtenir des coefficients de réflexion (S11) identiques à 
ceux mesurés, sont de l’ordre de 11 fF lorsque la membrane n’est pas élargie au-dessus de la 
ligne RF, et de l’ordre de 17 fF lorsque la membrane est élargie. Ces valeurs sont relativement 
proches de celles calculées avec l’équation du condensateur plan pour un gap d’air de 3 µm, 
qui sont, respectivement, pour ces deux configurations, d’environ 7,2 fF et 14,4 fF. 

 
Bien que ces premiers commutateurs présentaient un problème de collage après leur 

actionnement, leur isolation a été mesurée afin d’obtenir un ordre de grandeur des 
performances de nos commutateurs à l’état OFF. Nous avons également vérifié les influences de 
la longueur des membranes et de leur largeur au-dessus de la ligne RF sur la réponse en 
fréquence des commutateurs. Les résultats présentés sur les figures 3.45a, b et c, obtenus avec 
des longueurs de 370, 425 et 480 µm et des largeurs de 50 et 100 µm, valident les résultats des 
simulations électromagnétiques en ce qui concerne l’influence des dimensions géométriques 
des membranes (cf. paragraphe I.6.2). En effet, nous pouvons constater en comparant ces 
figures que lorsque la longueur de la membrane augmente, il en est de même pour la valeur de 
l’inductance du pont, ce qui se traduit par un décalage vers les basses fréquences de la 
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fréquence de résonance série, et donc de l’isolation maximale. Sur chacune de ces figures, nous 
pouvons aussi remarquer l’influence de la surface du contact capacitif sur cette fréquence de 
résonance. En ajustant la largeur au centre de la membrane, nous pouvons décaler la fréquence 
de résonance série sur la plage 18 – 35 GHz, et ainsi couvrir toute la bande K avec nos 
commutateurs. 

 
Notons, qu’en raison de leur faible épaisseur (~ 1 µm), les membranes s’effondraient 

entièrement sur les lignes coplanaires lors de ces mesures, comme illustré sur la figure 3.35b. 
Le pic de résonance parallèle, obtenu entre 20 GHz et 40 GHz sur les résultats de simulation 
pour ce type déformation de la membrane (cf. Figures 1.71 et 1.72), a également été constaté 
lors de nos mesures, mais à des fréquences supérieures à 40 GHz. Nous pouvons toutefois 
deviner la présence d’un pic de résonance atténué, autour de 37 GHz, sur la mesure du 
commutateur avec une membrane de 480 µm élargie en son centre. Ce pic est nettement plus 
visible sur la réponse du modèle expérimental correspondant à ce commutateur 
(cf. Figure 3.45c). 

 
L’isolation de nos commutateurs est sensible à la déformation de la membrane. Sur ces 

figures, l’isolation maximale mesurée varie de 20 à 27 dB lorsque la membrane n’est pas 
élargie au dessus de la ligne RF ; dans le cas contraire, elle est de l’ordre de 30 dB. 

 
Afin de vérifier la validité du modèle électrique utilisé pour nos commutateurs, que nous 

rappelons sur la figure 3.46 (cf. paragraphe I.6.2), ses paramètres ont été ajustés à l’aide du 
logiciel ADS en essayant de superposer au mieux les réponses fréquentielles modélisées et 
mesurées. Les figures 3.45a, b et c montrent un parfait accord entre les résultats mesurés et 
modélisés, et valident notre modèle électrique. Les paramètres de ce modèle, obtenus pour 
chacune des configurations de membrane, sont donnés dans le tableau 3.3. 
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(a) Commutateurs avec des membranes de 370 µm. 
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(b) Commutateurs avec des membranes de 425 µm. 
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(c) Commutateurs avec des membranes de 480 µm. 

Figure 3.45 : Coefficients de transmission, mesurés et modélisés expérimentalement, de 
nos commutateurs utilisant des lignes coplanaires non épaissies sous les membranes. 
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Figure 3.46 : Modèle électrique de nos commutateurs MEMS RF. 

 

Sans élargissement central de la 
membrane 

Avec élargissement central de la 
membrane Longueur de 

la membrane 
Cs (pF) Ls (pH) Rs (Ω) Cp (pF) Lp (pH) Cs (pF) Ls (pH) Rs (Ω) Cp (pF) Lp (pH)

370 µm 0,73 23,10 1,24 — — 1,53 23,93 0,41 — — 

425 µm 0,84 23,01 1,93 0,75 17,78 1,85 23,19 0,64 1,30 11,22 

480 µm 0,90 19,73 2,45 0,67 20,85 1,74 21,9 1,05 1,03 17,62 

Tableau 3.3 : Paramètres du modèle électrique obtenus à partir des mesures sur les 
commutateurs à l’état OFF. 

Bien que les valeurs de ce tableau ne soient qu’indicatives car obtenues à partir 
d’échantillons individuels, et non à partir de statistiques, elles permettent de vérifier l’influence 
des dimensions de la membrane sur le schéma électrique équivalent de nos commutateurs. 

La résonance parallèle des membranes de 370 µm se produisant à une fréquence nettement 
supérieure à 40 GHz, la capacité et la self parallèles de ces membranes ne peuvent pas être 
déterminées à partir de ces mesures. 

A partir de l’analyse de ces données, nous constatons une diminution des capacités de 
contact (Cs) qui devraient être proches, en considérant les capacités à plans parallèles 
équivalentes, de 1 pF lorsque la membrane n’est pas élargie et de 2 pF lorsque qu’elle est 
élargie. Plusieurs causes, pouvant éventuellement s’ajouter, sont susceptibles d’être à l’origine 
de cette diminution de capacité. Plusieurs d’entre elles concernent la couche diélectrique. En 
effet, lors de son dépôt, il est assez difficile de contrôler très précisément l’épaisseur de la 
couche déposée. Une erreur de l’ordre de 20 % sur l’épaisseur du Si3N4 peut expliquer les 
valeurs de capacité obtenues sur nos commutateurs. Si tel est le cas, ce problème pourra très 
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facilement être résolu en contrôlant plus précisément nos dépôts. Par ailleurs, nous avons vu 
dans le paragraphe I.5.1.2, qu’une rugosité de seulement 10 nm à la surface de la couche 
diélectrique peut entraîner une dégradation de la capacité de contact d’environ 35 %. La qualité 
du diélectrique, qui est étroitement liée aux conditions de dépôt, détermine sa permittivité 
relative et contribue donc fortement à la valeur de la capacité. S’il s’avérait que la perte de 
capacité est due à la qualité du diélectrique, nous serions contraint de changer la technique de 
dépôt (HD-ICP CVD) ou de choisir un autre diélectrique (STO). Cette dégradation de la 
capacité peut aussi être due à un mauvais plaquage de la membrane sur la ligne RF lors de 
l’actionnement pouvant, lui-même, être causé soit par une mauvaise déformation de la 
membrane, soit par la présence de résidus sous la membrane après sa libération.  

 
La valeur de l’inductance série (Ls), proche de 23 pH, est relativement constante, ce qui est 

tout à fait normale puisqu’elle correspond à la partie de la membrane qui se situe entre les deux 
plans masse de la ligne coplanaire ; la distance intermasse restant constante quelque soit la 
longueur de la membrane. Par contre, nous vérifions bien l’augmentation de la valeur de 
l’inductance parallèle (Lp) avec la longueur de la membrane. Notons, cependant, que les 
valeurs des inductances série et parallèle sont nettement supérieures à celles issues des 
simulations électromagnétiques (cf. Tableau 1.6). 

 
Une augmentation de la valeur de la capacité parallèle (Cp) en fonction de la longueur de 

la membrane est prévue par les simulations électromagnétiques ; ceci du fait que plus la 
membrane est longue, plus les surfaces en vis-à-vis sont importantes. Nous obtenons ici une 
évolution inverse. De plus, d’après les résultats de simulations, les valeurs de cette capacité 
devraient être largement supérieures à celles que nous venons de déterminer (cf. Tableau 1.6). 
L’explication la plus plausible à ce phénomène est le manque de précision pour ajuster notre 
modèle autour de la fréquence de résonance parallèle qui se situe à la limite de la bande 
fréquentielle des mesures. 

 
Le dernier point à remarquer est l’évolution croissante de la résistance série (Rs) avec la 

longueur de la membrane qui correspond bien à l’évolution attendue. En revanche, les valeurs 
de résistance obtenues en ajustant les réponses du modèle sur celles mesurées sont relativement 
importantes. Ceci est probablement dû au fait que nous intégrons dans les valeurs de la 
résistance série des effets qui ne correspondent pas à des pertes de conduction. Puisque la 
résistance série se détermine à la fréquence de résonance et dépend donc directement de 
l’isolation maximale, il pourrait s’agir d’un manque d’isolation due à la trop faible valeur de la 
capacité à l’état bas (mauvais plaquage sur la ligne RF). Nous pouvons d’ailleurs constater que 
les membranes non élargies au dessus de la ligne RF, qui présentent des isolations moins 
importantes à la fréquence de résonance (cf. Figures 3.45a, b et c), présentent aussi des valeurs 
de résistance série nettement plus élevées que celles des membranes élargies. Cette 
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augmentation de la valeur de résistance peut s’expliquer par un contact sur la ligne RF de 
moins bonne qualité lorsque la membrane n’est pas élargie. Cette hypothèse nécessite des 
mesures supplémentaires pour être confirmée.  

 
Des mesures hyperfréquences ont également été effectuées sur les derniers commutateurs 

réalisés avec des membranes de 2,6 µm d’épaisseur, présentant une déformation en forme de 
cuvette lors de leur actionnement. Comme le montre la figure 3.47, nous obtenons des pertes de 
transmission extrêmement faibles sur les commutateurs à l’état haut, inférieures à 0,2 dB 
jusqu’à 40 GHz, et ce, grâce à l’utilisation de lignes coplanaires électrolysées sous les 
membranes. 
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Figure 3.47 : Pertes de transmission mesurées sur trois commutateurs à l’état ON. 

La capacité des commutateurs à l’état haut, déterminée à partir de l’ajustement du modèle 
électrique sur les mesures, est de l’ordre de 24 fF (avec élargissement). Nous obtenons donc 
une capacité à l’état haut plus importante que celle obtenu sur les premiers commutateurs 
mesurés. Deux explications sont possibles : soit le gap d’air est plus faible sur nos derniers 
commutateurs (avec piliers), soit la ligne coplanaire épaissie rayonne davantage dans l’air, ce 
qui augmente son couplage avec la membrane. Toutefois, cette valeur reste parfaitement 
acceptable. 

 
Malheureusement, à l’état bas, alors que les membranes semblent se poser parfaitement à 

plat sur la ligne RF (cf. Figure 3.37), nous obtenons des résultats très différents de ceux 
présentés précédemment. En effet, pour tous les commutateurs testés, l’isolation à l’état OFF ne 
dépasse pas 1 dB sur toute la bande fréquentielle de mesure ; la résonance série se produisant à 
une fréquence bien au-delà de 40 GHz, comme le montre la figure 3.48. Ce problème est du à 
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la valeur de la capacité de contact qui est largement inférieure à celle attendue. En effet, des 
rétro-simulations ont montré que la capacité à l’état bas est de seulement 75 fF ! La cause la 
plus probable de ce phénomène est liée à la dénivellation présente à la surface des motifs 
électrolysés (cf. Figure 3.7), elle-même causée par l’effet de bord rencontré lors de 
l’électrodéposition avec détourage des motifs (lift-off). Lorsque la membrane se pose sur la 
ligne RF, les points de contact se font essentiellement sur les bords de la ligne. Le gap d’air 
ainsi créé entre la membrane et la ligne RF est à l’origine de cette réduction de capacité du 
contact (cf. Figure 3.49). Pour vérifier cette hypothèse, nous avons calculé, à l’aide de 
l’équation de la capacité plan, l’espacement nécessaire entre les deux plaques d’un 
condensateur pour obtenir une capacité de 75 fF lorsque le diélectrique est de l’air. Cet 
espacement, d’environ 290 nm, correspond parfaitement à la dénivellation mesurée sur nos 
lignes RF électrolysées. Ainsi, malgré leur fonctionnement mécanique assez satisfaisant, ces 
commutateurs sont encore inutilisables du fait de leur disfonctionnement électromagnétique. 
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Figure 3.48 : Coefficient de transmission d’un commutateur à l’état OFF, utilisant une ligne 
coplanaire électrolysée sous la membrane.  

 

Gap d’air 

 
 

Figure 3.49 : Illustration du contact probablement créé entre la membrane et la ligne RF 
électrolysée, réduisant la capacité du contact et donc l’isolation du commutateur à l’état OFF. 
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III.3.3 – Perspectives d’amélioration de notre technologie MEMS RF 

Le problème de déformation des électrodes causée par le gradient de contrainte pourra 
probablement être résolu par l’utilisation de membranes multicouches, à plusieurs matériaux. 
En choisissant des matériaux appropriés et en jouant sur les paramètres de dépôt de chacun 
d’eux, il devrait être possible d’équilibrer les contraintes positives et négatives, et ainsi 
d’annuler le gradient de contrainte de la structure globale de la membrane [18]. 

Par ailleurs, nous avons montré que l’épaisseur des membranes doit être relativement 
importante (2,6 µm) pour leur permettre de lutter efficacement contre le phénomène de collage, 
ce qui se traduit par une augmentation des tensions d’actionnement (~ 60 V). Cette épaisseur 
nécessaire pour atteindre une force de rappel supérieure aux forces d’adhérence est étroitement 
liée aux propriétés du matériau utilisé pour la fabrication de la membrane. Nous pouvons donc 
tirer davantage profit des membranes multicouches. En effet, dans notre cas, cette rigidité est 
essentiellement requise aux extrémités de la membrane puisque nous comptons sur l’élasticité 
des barres de torsion pour redonner à la membrane sa position initiale après l’actionnement. 
Par conséquent, pour augmenter la flexibilité de nos membranes, tout en conservant 
suffisamment de rigidité, nous pourrions envisager de réaliser des membranes plus fines en leur 
centre, et ce, dans le but de réduire les tensions d’actionnement. Cette double épaisseur de 
membrane ne peut être obtenue qu’en réalisant deux dépôts successifs ; le second matériau 
déposé pouvant être différent du premier. La première couche serait réalisée avec un matériau 
présentant un module de Young assez faible et une conductivité importante afin de garantir la 
flexibilité au centre de la membrane et des faibles pertes électriques. L’or reste donc un bon 
candidat pour la réalisation de ce niveau structurel. Par contre, le matériau utilisé pour la 
seconde couche, ne servant qu’à augmenter la raideur aux extrémités de la membrane, pourrait 
être un matériau conducteur ou isolant, mais présentant un module de Young assez important 
(100 à 300 GPa). En nous référant au tableau 1.4, les matériaux conducteurs susceptibles de 
convenir pour la réalisation de la seconde couche sont, par ordre croissant de leur module de 
Young, le titane, le cuivre, le platine, le nickel et, dans le cas extrême, le chrome. En ce qui 
concerne les matériaux diélectriques, le nitrure de silicium, qui peut être déposé à basse 
température, semble également pouvoir convenir pour notre application. 

 
La structure de membrane multicouche que nous proposons pour supprimer la courbure 

des électrodes et réduire les tensions d’actionnement de nos commutateurs est illustrée sur la 
figure 3.50.  
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réaliser le film conducteur. En effet, nous avons testé les effets d’une solution d’attaque 
chrome sur des commutateurs précédemment libérés et séchés au CO2 supercritique. Pour cela 
le substrat a été immergé pendant une minute dans la solution, rincé, puis séché de nouveau au 
CO2 supercritique. Après cette gravure humide, nous n’avons eu à déplorer ni de phénomène 
de collage, ni de détérioration des structures. Le seul inconvénient constaté lors de ce test 
concerne une légère gravure du substrat de GaAs. Notons, cependant, que celui-ci n’était pas 
protégé durant ce test que nous avons volontairement prolongé dans le temps. En réalité, le 
substrat sera protéger par le film de chrome à graver et, par conséquent, ne sera pas exposé 
immédiate à la solution de gravure. De plus, un temps gravure d’une vingtaine de seconde s’est 
avéré suffisant lors de nos tests sur une couche de chrome d’environ 200 Å. Ainsi, en 
contrôlant parfaitement le temps de gravure, cette étape ne devrait avoir qu’un effet mineur sur 
nos dispositifs. Des commutateurs MEMS réalisés avec une gravure de chrome en dernière 
étape, juste après la libération de membrane de type cantilever, ont d’ailleurs déjà été présentés 
dans la littérature [19]. 

III.4 – Technologie de fabrication des déphaseurs à MEMS 

La technologie mise en œuvre pour la fabrication de nos déphaseurs à commutateurs 
MEMS RF est très proche de celle développée pour les commutateurs. Dans le cas des 
déphaseurs utilisant des coupleurs branch-line standards (cf. paragraphe II.4.3), ces deux 
technologies sont mêmes strictement identiques. En effet, les lignes coplanaires du coupleur 
sont réalisées en même temps que celles des commutateurs ; seule la durée de 
l’électrodéposition doit être adaptée au changement de surface à électrolyser. Les piliers des 
ponts à air utilisés pour l’équilibrage des masses autour des jonctions du coupleur, étant de la 
même hauteur que ceux des commutateurs, sont réalisés lors de la même étape. La durée 
d’électrodéposition des piliers doit aussi être optimisée à nouveau pour prendre en compte le 
changement de surface à électrolyser et garantir une bonne planéité entre les piliers et la 
couche sacrificielle. Enfin, les étapes de dépôt et de gravure de l’or des tabliers des ponts à air, 
similaires à celles correspondant à la réalisation des membranes des commutateurs, sont 
réalisées dans le même temps et ne demandent aucune modification du procédé de fabrication. 

En ce qui concerne les déphaseurs à coupleur branch-line à taille réduite, les remarques 
précédentes restent valables, mais trois étapes supplémentaires sont à prévoir pour la 
réalisation des condensateurs MIM placés au niveau de chaque jonction (cf. paragraphe II.4.4), 
à savoir, le dépôt d’une couche de titane par évaporation sous vide (servant de couche 
d’adhérence pour la couche diélectrique), le dépôt par PECVD d’une couche diélectrique en 
nitrure de silicium, et la gravure simultanée au BE 7-1 des couches de nitrure de silicium et de 
titane. Ainsi cette modification du procédé de fabrication ne nécessite qu’un seul niveau de 
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masquage supplémentaire. Ces trois étapes s’intercalent entre l’électrodéposition des piliers et 
le dépôt par pulvérisation cathodique de la couche d’or destinée à la réalisation des membranes 
de commutateurs et des tabliers de pont à air. 

 
Un nouveau jeu de masques a donc été réalisé pour la fabrication de nos déphaseurs à 

MEMS. Le procédé développé compte neuf niveaux de masquage qui sont : 
 

 Masque “lift-off” définissant les lignes coplanaires des commutateurs et des 
coupleurs, ainsi que les électrodes de commande sur la couche d’amorce. 

 
 Masque “électrolyse” définissant le moule pour l’électrolyse des lignes coplanaires 

des commutateurs et de coupleurs, et des électrodes de commande. 
 

 Masque “titane” pour la gravure des motifs de titane servant à garantir l’adhérence 
de la couche diélectrique sur les motifs électrolysés pour l’isolation DC et le contact 
capacitif des commutateurs. 

 
 Masque “nitrure de silicium” pour la gravure des motifs de nitrure de silicium 

utilisés pour le contact capacitif et l’isolation des électrodes des commutateurs. 
 

 Masque “piliers” définissant le moule pour l’électrolyse des piliers des 
commutateurs et des ponts à air. 

 
 Masque “condensateurs MIM” pour la gravure des couches de titane et de nitrure de 

silicium réalisant les condensateurs des coupleurs branch-line à taille réduite. 
 

 Masque “membrane” pour la gravure des membranes de commutateurs et des 
tabliers de ponts à air. 

 
 Masque “renforts” définissant le moule d’électrolyse des renforts de membrane et de 

tablier au niveau des piliers. 
 

 Masque “cache” définissant la forme du cache utilisé pour protéger les structures 
lors de la gravure de la couche d’amorce. 

 
La figure 3.51 présente un empilement des masques réalisant les structures de déphaseurs à 

commutateurs MEMS RF. Notons que ces déphaseurs à coupleur branch-line standard (a) et 
réduit (b) sont représentés à la même échelle sur cette figure. La topologie utilisant un coupleur 
à taille réduite permet de réduire la surface globale du déphaseur de plus de 40 %. 
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 (a) (b) 

Figure 3.51 : Masques définissant les structures de déphaseurs à MEMS utilisant un 
coupleur branch-line standard (a) et un coupleur branch-line à taille réduite (b). 

A la fin de ma thèse, les déphaseurs étaient encore en cours de réalisation dans nos salles 
blanches. Les contraintes temporelles, liées à la date de soutenance, ne m’ont pas permis 
d’achever ces travaux avant la fin de la rédaction du manuscrit. Ces travaux se poursuivent 
actuellement et devraient donner des premiers résultats dans un avenir proche. Signalons que 
des coupleurs branch-line standard et à taille réduite ont été insérés sur les masques, entre les 
déphaseurs, afin de pouvoir les tester individuellement. 

III.6 – Conclusion 

Après avoir présenté les difficultés rencontrées lors du développement de notre 
technologie MEMS RF “basse température”, nous avons détaillé dans ce chapitre le procédé de 
fabrication finalement obtenu. Ce procédé est aujourd’hui maîtrisé et s’avère parfaitement 
reproductible. 

Les tests réalisés sur nos commutateurs ont montré qu’il était extrêmement difficile 
d’obtenir des résultats de simulation mécaniques fiables sans une parfaite connaissance des 
propriétés des matériaux employés pour la fabrication des membranes, qui dépendent 
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étroitement des conditions de dépôt. Or, n’ayant aucune information sur les propriétés de l’or 
évaporé, utilisé pour la réalisation de nos membranes, les simulations ont été effectuées avec 
les paramètres proposés par défaut dans le logiciel CoventorWare (module de Young de l’or, 
pas de contrainte résiduelle dans le matériau…). De ce fait, les résultats obtenus sur le 
comportement mécanique de nos commutateurs sont très différents de ceux issus des 
simulations, tant pour la tension d’effondrement, la présence d’une hystérésis dans le cycle 
d’actionnement, la déformation de la membrane lors de l’actionnement, que pour la courbure 
des électrodes placées sur les membranes. Par conséquent, pour parvenir à fonctionnement 
mécanique satisfaisant, un grand nombre de réalisations et de tests ont été nécessaires. 
Soulignons que des simulations mécaniques fiables auraient pu apporter un gain de temps 
considérable lors le développement de notre technologie de commutateurs MEMS.  

A l’heure actuelle, au niveau d’avancée de nos travaux, deux points noirs perdurent dans le 
fonctionnement de nos commutateurs. Le premier, de nature mécanique, concerne la présence 
d’un gradient de contrainte dans l’or de nos membranes qui entraîne la courbure de leurs 
électrodes. La solution proposée pour supprimer ce problème repose sur l’utilisation de 
membranes multicouches qui devraient aussi permettre de réduire les tensions d’actionnement 
des commutateurs. La phase d’optimisation d’un tel procédé, qui nécessite une parfaite 
connaissance des propriétés des matériaux utilisés, s’avère relativement complexe et 
demandera certainement beaucoup de temps. La deuxième difficulté rencontrée concerne les 
performances électromagnétiques de nos commutateurs. Nous avons vu que le fait 
d’électrolyser la ligne coplanaire sous la membrane permet d’obtenir des pertes de transmission 
très faibles (< 0,2 dB), mais qu’en revanche l’isolation du commutateur à l’état OFF est 
relativement médiocre à cause du défaut de planéité des lignes. Pour résoudre ce problème, 
nous proposons une autre structure de commutateur dans laquelle la ligne coplanaire n’est pas 
électrolysée sous la membrane. Dans ce cas, la membrane se pose directement sur la couche 
d’amorce, parfaitement plane car déposée par évaporation sous vide directement sur le substrat, 
mais aussi de relativement faible épaisseur (~ 1000Å). La perte de transmission du 
commutateur à l’état ON, obtenue avec cette structure, est nettement plus importante que celle 
obtenue avec une ligne coplanaire électrolysée sur toute sa longueur, et représente son principal 
inconvénient. En revanche, les commutateurs utilisant cette structure offrent des performances 
électromagnétiques satisfaisantes à l’état OFF, avec une isolation mesurée de l’ordre de 30 dB à 
la fréquence de résonance. Les mesures ont également montré que les dimensions de nos 
membranes permettent d’ajuster la fréquence de résonance des commutateurs sur les bandes K 
(12–40 GHz). Bien que ces résultats aient été obtenus avec des membranes qui se posaient 
entièrement sur les lignes coplanaires et restaient collées après l’actionnement des 
commutateurs, ils ont permis de valider le modèle électromagnétique de nos commutateurs. 
Toutefois, ces résultats restent à vérifier sur des structures de commutateur parfaitement 
opérationnelles. Pour cela, nos prochains commutateurs seront réalisés avec des lignes non 
électrolysées sous les membranes pour garantir des bonnes performances électromagnétiques, 
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et avec une épaisseur de membrane de 2,6 µm pour assurer leur fonctionnement mécanique. En 
outre, pour supprimer le défaut de planéité des lignes électrolysées, nous envisageons de 
métalliser le substrat par un film de chrome dès la première étape du procédé, et de graver ce 
film après la libération des structures. Les résultats présentés dans ce chapitre nous permettent 
de rester relativement optimiste quant à l’évolution des performances de nos futurs 
commutateurs. 

 
Signalons également qu’un phénomène de charge du diélectrique a été observé sur les 

derniers commutateurs testés, alors que la déformation des membranes lors de l’actionnement 
laisse un gap d’air entre les électrodes. Ce phénomène se traduit par une évolution croissante 
de la tension d’effondrement soit à la suite d’actionnements répétitifs, ou d’actionnements 
prolongés. Une étude approfondie de ce phénomène sera prochainement réalisée afin d’en 
définir l’ampleur et les effets engendrés sur le fonctionnement de nos commutateurs. 

 
Le dernier paragraphe de ce chapitre est consacré à l’intégration de nos commutateurs 

MEMS RF dans la fabrication des déphaseurs présentés dans le chapitre précédent. Ces 
déphaseurs utilisent des coupleurs branch-line en technologie coplanaire qui les rendent 
parfaitement compatibles avec le procédé de fabrication des commutateurs MEMS RF que 
nous avons développé. A l’heure de ces conclusions, la réalisation des déphaseurs n’est pas 
encore achevée. Nous ne pouvons, par conséquent, faire aucun commentaire sur le 
fonctionnement de nos déphaseurs. Nous attendons, toutefois, des premiers résultats dans un 
avenir proche. 
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 Conclusion 

 
 
 

CCoonncclluussiioonn  

 
 
 
 
Pour répondre à demande des utilisateurs de télécommunication sans fil, dont le nombre 

est en perpétuelle croissance, les opérateurs s’orientent vers des services hauts débits tels que 
les services multimédia de haute qualité ou l’accès rapide à Internet sans fil. Aussi, il devient 
très important de prévoir une forte augmentation de la capacité des systèmes, indispensable à 
ces nouveaux services. Pour cela, les fournisseurs d’accès se tournent vers de nouvelles 
architectures de réseaux sans fil. Les systèmes terrestres micro-cellulaires fonctionnant aux 
fréquences millimétriques et les systèmes stratosphériques (HAPS) permettront de fournir ces 
services hauts débits à l’ensemble de utilisateurs nomades dans un futur proche. Ces systèmes 
modernes utilisent des nouvelles techniques de plus en plus sophistiquées pour atteindre les 
performances envisagées ; parmi celles-ci, l’une des plus prometteuses concerne l’utilisation 
d’antennes “intelligentes” (ou antennes smart). Ces antennes à réseaux déphasés, qui sont 
aujourd’hui des systèmes à elles seules, sont capables de modifier dynamiquement leur 
diagramme de rayonnement pour s’adapter continuellement à l’environnement radio. Du fait 
des possibilités offertes par ce type d’antennes, celles-ci connaissent un vif succès à travers le 
monde, que ce soit pour leur utilisation dans les systèmes de communications terrestres, 
stratosphériques ou par satellites. La mise en œuvre de ces antennes à réseaux déphasés 
requiert des déphaseurs qui, jusqu’à présent, étaient principalement réalisés à partir de 
composants semi-conducteurs (FET GaAs ou diodes PIN). Aujourd’hui les commutateurs 
MEMS RF, qui présentent des consommations et des pertes relativement faibles, peuvent 
avantageusement remplacer les commutateurs électroniques. Les performances obtenues sur les 
déphaseurs à commutateurs MEMS RF, notamment au niveau des pertes, permettent de réduire 
considérablement la complexité des antennes à réseaux déphasés ainsi que leur consommation 
et leur poids. Ce qui se traduit par une très importante réduction des coûts lorsque l’antenne 
utilise un réseau de grande taille. 

 
C’est précisément dans ce contexte que l’IEMN a débuté ces travaux sur les 

commutateurs MEMS RF, en participant aux projets ARRESAT (Réseau National de 
Recherche en Télécommunications) et TESS (Réseau Terre et Espace). Un déphaseur à 
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MEMS RF, destiné à être intégré dans une antenne à réseau déphasé, a également été 
développé à l’IEMN. Ces travaux, qui ont fait l’objet de ma thèse, sont présentés en détail dans 
ce manuscrit. 

 
Les configurations mécaniques et électriques des commutateurs MEMS RF sont 

nombreuses et ont été présentées en détail dans le premier chapitre. Nous avons vu que les 
structures mécaniques les plus répandues sont les structures à membrane de type cantilever ou 
pont. Les différents modes d’actionnement permettant le déplacement de ces membranes ont 
ensuite été passés en revue. Les possibilités offertes sont l’actionnement piézo-électrique, 
l’actionnement électromagnétique, l’actionnement par magnétostriction, l’actionnement 
électrothermique et l’actionnement électrostatique. Nous avons également vu que certains de 
ces modes d’actionnement pouvaient être couplés pour améliorer les performances des 
dispositifs. L’actionnement électrostatique est à l’heure actuelle le mode d’actionnement le 
plus répandu dans les applications à base de MEMS RF ; nous lui avons donc consacré une 
attention particulière. Ses principaux atouts sont sa faible consommation, ses temps de 
commutation rapides (de l’ordre de la µs) et ses forces d’actionnement assez importantes. En 
outre, la taille des actionneurs électrostatiques peut être fortement réduite par rapport à celles 
des autres modes d’actionnement et leur fabrication est parfaitement compatible avec celle des 
circuits MMIC. L’actionnement électrostatique présente aussi quelques inconvénients qui sont 
principalement les tensions élevées nécessaires pour générer un déplacement de seulement 
quelques micromètres et les problèmes de charge de la couche diélectrique utilisée pour 
l’isolation des actionneurs. Toutefois, nous avons vu que ces inconvénients peuvent être 
atténués en concevant une structure mécanique appropriée. 

D’un point de vue électrique, les commutateurs MEMS RF utilisent principalement deux 
types de contact : le contact métallique (ou ohmique) et le contact capacitif. Le contact 
métallique permet de faire fonctionner les commutateurs MEMS RF à très basse fréquence, 
mais souffre d’un manque de fiabilité causé soit par les phénomènes de collage dus aux forces 
interatomiques ou aux microsoudures lorsque des puissances importantes sont mises en jeu, 
soit par l’augmentation de la résistance de contact liée à sa détérioration à la suite d’un grand 
nombre d’actionnements. Le contact capacitif permet de supprimer ces problèmes, mais en 
revanche, il est très difficile de faire fonctionner un commutateur capacitif en deçà d’une 
dizaine de gigahertz. Nous avons également vu que la cause principale de limitation de la durée 
de vie de ces commutateurs est liée au phénomène de collage engendré par la charge électrique 
de la couche diélectrique lorsque l’actionnement s’effectue directement par l’intermédiaire de 
la ligne RF. Des solutions mécaniques permettant de réduire ce phénomène, voire même de 
l’éliminer, ont été présentés dans le premier chapitre.  

Suite à une étude bibliographique approfondie, notre choix s’est orienté vers une 
structure de commutateurs parallèles à contact capacitif et à membrane de type pont sur ligne 
coplanaire. Les simulations mécaniques et électromagnétiques, présentées dans le premier 
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chapitre, nous ont permis de concevoir des commutateurs fonctionnant sur la bande K 
(12 - 40 GHz) et présentant des propriétés mécaniques qui devraient permettre à nos 
commutateurs d’atteindre des durées de vie remarquables. 

 
Le second chapitre de ce mémoire présente les différentes topologies de déphaseurs à 

commutateurs MEMS RF proposées dans la littérature scientifique. Les principes de 
fonctionnement des différents types de déphaseurs sont détaillés et nous illustrons nos propos 
par des exemples concrets de réalisation. Les avantages et les inconvénients de chacune des 
topologies sont présentés et un état de l’art donné sous forme de tableaux comparatifs vient 
compléter notre étude. Les déphaseurs à MEMS RF peuvent être classés dans deux catégories : 
les déphaseurs en transmission et le déphaseurs en réflexion. Les déphaseurs en transmission 
regroupent les déphaseurs à lignes commutées, les déphaseurs à réseaux commutés, les 
déphaseurs à ligne chargée et les déphaseurs à ligne distribuée. Les déphaseurs en réflexion 
compte parmi eux les déphaseurs de type réflexion à réactances conjuguées et les déphaseurs 
de type réflexion à lignes à retard variable. 

Du fait des performances présentées par les déphaseurs de type réflexion à lignes à retard 
variable et de leur parfaite compatibilité avec le procédé technologique que nous avons 
développé pour la fabrication de commutateurs MEMS RF, ce type de déphaseur a été retenu 
pour notre étude.  

Les différentes topologies de coupleurs -3 dB, nécessaires pour la réalisation de ce type 
de déphaseur, ont aussi été présentées dans le second chapitre. Les mieux adaptés à notre 
application semble être le coupleur branch-line et le coupleur à recouvrement avec gap d’air. 
Ce dernier a l’avantage de présenter de bonnes performances et d’être beaucoup plus compact, 
mais sa conception et sa réalisation sont nettement plus complexes. Aussi, nous avons choisi le 
coupleur branch-line en technologie coplanaire pour la réalisation de notre déphaseur. Deux 
types de coupleurs ont été conçus pour notre application : un coupleur branch-line standard et 
un coupleur branch-line à taille réduite, ce dernier permettant une réduction d’environ 62 % de 
la surface occupée par le coupleur. La conception de ces coupleurs a été validée par des 
simulations électromagnétiques 3D sous HFSS. La réalisation du coupleur standard utilise 
exactement les mêmes étapes que celles du procédé technologique de nos commutateurs 
MEMS RF. Pour la fabrication du coupleur à taille réduite, seule une étape supplémentaire de 
dépôt et de gravure d’une couche diélectrique est nécessaire pour la réalisation des 
condensateurs MIM placés au niveau des jonctions du coupleur. 

La conception du déphaseur à la fréquence centrale de 22 GHz a été réalisée à l’aide du 
simulateur électrique ADS à partir des résultats de simulations électromagnétiques obtenus sur 
nos commutateurs MEMS RF et sur nos coupleurs. Les résultats obtenus ont été présentés à la 
fin du second chapitre. 
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Les travaux menés dans le cadre de ma thèse ont permis d’aboutir, pour la première fois à 
l’IEMN, à la réalisation de commutateurs MEMS RF. De ce fait, des efforts considérables ont 
été consacrés au développement d’un nouveau procédé technologique, qui fait l’objet du 
troisième chapitre de ce mémoire. Ce procédé basse température permettant la co-intégration 
de nos commutateurs MEMS RF avec des circuits MMIC présentait certains risques et un 
véritable défit technologique. Dans la première partie de ce chapitre, nous présentons les 
difficultés rencontrées tout au long du développement de ce procédé et les solutions apportées 
pour lever les verrous technologiques. Nous détaillons ensuite le procédé finalisé et 
parfaitement reproductible. 

Des tests mécaniques on été réalisés sur nos commutateurs en utilisant un microscope 
interféromètre permettant de contrôler la planéité de la membrane et sa déformation lors des 
actionnements. Ces tests ont d’abord révélé la présence d’un gradient de contrainte à 
l’intérieure de la membrane qui entraîne peu de temps après la libération une courbure de ses 
électrodes. Ils ont également montré qu’il était extrêmement difficile d’obtenir des résultats de 
simulation mécaniques fiables sans une parfaite connaissance des propriétés des matériaux 
employés pour la fabrication des membranes. Ces propriétés, qui dépendent étroitement des 
conditions de dépôt,  n’étaient pas connues au moment où les simulations mécaniques ont été 
réalisées ; les simulations ont donc été effectuées avec les paramètres proposés par défaut dans 
le logiciel CoventorWare (module de Young de l’or, pas de contrainte résiduelle dans le 
matériau…). De ce fait, les résultats obtenus sur le comportement mécanique de nos 
commutateurs sont très différents de ceux issus des simulations, tant pour la tension 
d’effondrement, la présence d’une hystérésis dans le cycle d’actionnement, la déformation de 
la membrane lors de l’actionnement, que pour la courbure des électrodes placées sur les 
membranes. Par conséquent, pour parvenir à fonctionnement mécanique satisfaisant, un grand 
nombre de réalisations et de tests ont été nécessaires. Soulignons que des simulations 
mécaniques fiables auraient pu apporter un gain de temps considérable lors le développement 
de notre technologie de commutateurs MEMS. Une solution basée sur l’utilisation d’une 
membrane multicouche utilisant plusieurs matériaux est proposée dans ce manuscrit pour 
supprimer la courbure des électrodes et éventuellement réduire les tensions d’actionnement qui 
sont d’environ 60 V sur nos commutateurs. 

Les résultats des mesures électromagnétiques réalisées sur nos commutateurs sont aussi 
présentés dans le dernier chapitre. Les performances obtenues sur des commutateurs à l’état ON 
avec la ligne coplanaire épaissie par électrolyse sur toute sa longueur sont excellentes, avec des 
pertes de transmission très faibles (< 0,2 dB). En revanche l’isolation du commutateur à l’état 
OFF est relativement médiocre à cause du défaut de planéité des lignes causé par la technique 
d’électrolyse utilisée. Pour résoudre ce problème, nous proposons une autre structure de 
commutateur dans laquelle la ligne coplanaire n’est pas électrolysée sous la membrane. Dans 
ce cas, la membrane se pose directement sur la couche d’amorce, parfaitement plane car 
déposée par évaporation sous vide directement sur le substrat, mais aussi de relativement faible 
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épaisseur (~ 1000Å). La perte de transmission du commutateur à l’état ON, obtenue avec cette 
structure, est nettement plus importante que celle obtenue avec une ligne coplanaire 
électrolysée sur toute sa longueur, et représente son principal inconvénient. En revanche, les 
commutateurs utilisant cette structure offrent des performances électromagnétiques 
satisfaisantes à l’état OFF, avec une isolation mesurée de l’ordre de 30 dB à la fréquence de 
résonance. Les mesures ont également montré que les dimensions de nos membranes 
permettent d’ajuster la fréquence de résonance des commutateurs sur les bandes K (12–
40 GHz) et ont permis de valider le modèle électrique de nos commutateurs qui avait été 
proposé lors de la conception. Toutefois, ces résultats obtenus sur des commutateurs qui 
restaient collés sur la ligne RF après leur actionnement doivent encore être vérifiés sur des 
structures de commutateur parfaitement opérationnelles. Ce phénomène de collage qui était dû 
à un manque de raideur de la membrane a été résolu en augmentant progressivement 
l’épaisseur de celle-ci. Nos prochains commutateurs seront réalisés avec des lignes non 
électrolysées sous les membranes pour garantir des bonnes performances électromagnétiques à 
l’état OFF, et avec des membranes épaisses pour assurer leur fonctionnement mécanique. En 
outre, pour supprimer le défaut de planéité des lignes électrolysées, nous envisageons de 
métalliser le substrat par un film de chrome dès la première étape du procédé, et de graver ce 
film après la libération des structures. Les résultats présentés dans ce chapitre nous permettent 
d’être relativement optimiste quant à l’évolution des performances de nos futurs commutateurs. 

 
Enfin, nous présentons brièvement en fin de troisième chapitre la réalisation de nos 

déphaseurs à commutateurs MEMS RF. Leur fabrication étant actuellement en cours, nous 
n’avons, aujourd’hui, malheureusement pas encore pu faire de tests sur leur fonctionnement. 
Toutefois, le procédé technologique mis en œuvre étant très proche de celui de nos 
commutateurs MEMS RF, nous ne devrions pas rencontrer de grosses difficultés durant cette 
phase de fabrication, et nous espérons pouvoir caractériser nos déphaseurs dans un avenir 
proche. 
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Annexe A Pertes d’un commutateur MEMS RF parallèle 

  

AAnnnneexxee  AA  

PPeerrtteess  dd’’uunn  ccoommmmuuttaatteeuurr  MMEEMMSS  RRFF  ppaarraallllèèllee  
 
 
 
A cause de l’impédance non nulle du commutateur dans l’état basse impédance et de son 

impédance non infinie dans l’état haute impédance, le commutateur n’est pas parfait. 
Lorsqu’une onde se propage vers la charge via le commutateur, une partie de la puissance de 
cette onde incidente est réfléchie sur le commutateur à cause de la désadaptation d’impédance 
entre la ligne et le commutateur ; cette perte de puissance est appelée perte de réflexion 
(RL : Return Loss). L’autre partie de l’onde incidente se propage vers la charge en subissant 
une atténuation lors de son passage à travers le commutateur ; cette seconde perte de puissance 
est appelée perte d’insertion (IL : Insertion Loss) lorsque le commutateur est dans l’état ON, et 
isolation (IS) lorsque le commutateur est dans l’état OFF. Ainsi, les performances d’un 
commutateur réel peuvent être exprimées en spécifiant sa perte d’insertion, son isolation et sa 
perte de réflexion. La puissance fournie à la charge à travers le commutateur, PL, est définie 
par : 

 PL(dBm) = PS(dBm) – RLb(dB) – IS(dB)    à l’état bas 

 PL(dBm) = PS(dBm) – RLh(dB) – IL(dB)    à l’état haut (A.1) 

où PS est la puissance délivrée par la source, IS est l’isolation du commutateur, IL est la perte 
d’insertion, et RLb et RLh sont, respectivement, les pertes de réflexion à l’état bas et à l’état 
haut. Toute ces pertes, exprimées en décibels, ont des valeurs positives. 
 

Ces pertes peuvent être définies à l’aide des paramètres S du commutateur. En effet nous 
avons : 

 
rcommutateudu entréel'sur incidentePuissance
rcommutateudu  entréel'sur  réfléchie Puissance2

11 =S  (A.2) 

 
0

02
21  Zimpédanced' source unepar  fournie Puissance

=S
 Zimpédanced' charge une à délivrée Puissance

 (A.3) 
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où |S11|2 et |S21|2 sont, respectivement, le coefficient de réflexion en puissance et le coefficient 
de transmission en puissance du commutateur. 

 
 Nous avons donc : 

 ( )2
21

2
11

2
21

2
11 1 SSPsSPSPPP SSSL −−=−−=  (A.4) 

 
La perte totale du commutateur est alors définie par : 

 2
21

2
111 SS

P
PL

S

L −−==  (A.5) 

où |S11|2 correspond à la perte de réflexion du commutateur et |S21|2 à la perte d’insertion ou à 
l’isolation, en fonction de l’état du commutateur. 

A.1 – Calcul de la perte d’insertion d’un commutateur 

La perte d’insertion (IL = Insertion Loss) est définie par [1] : 
 

ONétat l' à réelr commutateu lepar  charge la à délivrée Puissance
ONétat l' à idéalr commutateuun par  charge la à délivrée Puissance

=IL  (A.6) 

 
Dans le cas du commutateur parallèle, la perte d’insertion peut être calculée à partir du 

circuit équivalent de la figure A.1. 
 
 

2VL Z0

Z0

Z = R + jX VLD2VL Z0Z0

Z0Z0

Z = R + jX VLD

 
 

Figure A.1 : Circuit équivalent d’un commutateur parallèle sur une ligne de transmission 
d’impédance Z0. 
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Si VL dénote la tension fournie à la charge dans le cas d’un commutateur idéal, alors la 
perte d’insertion, IL, est définie par : 

 
2

LD

L

V
VIL =  (A.7) 

où VLD est la tension fournie à la charge par le commutateur réel.  
 
L’analyse du circuit permet d’écrire : 

 
00

0

2
2

ZZZ
ZZ

VV LLD +
=  (A.8) 

où Z0 et Z sont, respectivement, les impédances de la ligne de transmission et du commutateur. 
 

En combinant les équations (A.7) et (A.8), nous obtenons : 

 
2

02
1

Z
ZIL +=  (A.9) 

Et après développement, nous avons : 

 22

2
0

0 41
XR

Z
RZ

IL
+

+
+=  (A.10) 

où R et X sont, respectivement, la résistance et la réactance du commutateur. 
 
La perte d’insertion est généralement donnée en décibels, elle s’exprime alors par : 

 ILdB = 10 log(IL) (A.11) 

Notons que comme la puissance fournie à la charge par un commutateur idéal à l’état ON 
est toujours supérieure à la puissance fournie à la charge par le commutateur réel, la perte 
d’insertion est toujours supérieure à 1 en valeur linéaire, ce qui se traduit par des valeurs 
positives en décibels. 

Bien que la perte d’insertion s’exprime habituellement en décibels, on peut aussi 
l’exprimer en Neper. 

 
Rappel : 1 Np = (20 log e) dB = 8,686 dB 
 1 dB = (0,05 ln 10) Np = 0,1151 Np 
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A.2 – Calcul de l’isolation d’un commutateur 

L’isolation, IS, est une mesure des performances du commutateur quand il est dans son 
état OFF. Elle est définie par : 

OFFétat l' à réelr commutateu lepar  charge la à délivrée Puissance
ONétat l' à idéalr commutateuun par  charge la à délivrée Puissance

=IS  (A.12) 

En remplaçant R et X par leurs valeurs correspondantes à l’état OFF, l’équation (A.10) 
définit l’isolation d’un commutateur parallèle. 

 
L’isolation s’exprime généralement en décibels par : 

 ISdB = 10 log(IS) (A.13) 

Pour la même raison que celle énoncée précédemment, la valeur de l’isolation exprimée 
en décibels est toujours positive. 

A.3 – Perte de réflexion du commutateur 

La présence du pont au-dessus de la ligne de transmission crée une désadaptation 
d’impédance qui se traduit par une réflexion de l’onde incidente (Vi, Ii). Une onde réfléchie 
(Vr, Ir) va donc se propager vers la source, comme le montre la figure A.2. La perte de 
réflexion est une perte de puissance du signal incident due à la désadaptation du commutateur. 

 
 

Vs Z0

Z0

Z VL
Vi, Ii

Vr, Ir ZL

Vs Z0Z0

Z0Z0

Z VL
Vi, Ii

Vr, Ir ZL

 
 
 

Figure A.2 : Réflexion de l’onde incidente sur le commutateur. 
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Nous avons vu précédemment que la perte de réflexion correspond au coefficient de 
réflexion en puissance |S11|2, défini par : 

 
i

r

P
PS =2

11       avec  Pr = Vr Ir  et  Pi = Vi Ii

 
2

0

02
11 ZZ

ZZ
S

L

L

+
−

=  (A.14) 

 
D’après le schéma de la figure A.2, l’expression de ZL est donnée par : 

 
( )

0

0
0//

ZjXR
ZjXR

ZZZ L ++
+

==  (A.15) 

 
Après développement, nous obtenons la perte de réflexion du commutateur : 

 ( )

2

0

0

2 ZjXR
Z

RL
++

−
=  (A.16) 

Avec : 

 ( )RLdBRL log10)( −=  (A.17) 

 
Le signe négatif devant le logarithme permet d’obtenir une perte positive en décibels. En 

effet, comme Pr est forcément inférieure à Pi, le terme log(RL) est négatif. 
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Annexe B  La ligne coplanaire 

  

AAnnnneexxee  BB  

    LLaa  lliiggnnee  ccooppllaannaaiirree        

 

B.1 – Structure de la ligne coplanaire 

Une ligne coplanaire se compose d’un substrat diélectrique sur lequel sont déposées trois 

rubans métalliques. La figure B.1 illustre la géométrie d’une telle ligne. Le ruban central 

transporte le signal hyperfréquence, alors que les deux rubans latéraux constituent les plans de 

masse. 
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Figure B.1 : Géométrie de la ligne coplanaire et son plan de section droite. 

Par définition, un mode TEM ne peut exister qu’en présence d’au moins deux 

conducteurs métalliques disjoints baignant dans un milieu homogène. C’est un mode de 

propagation non dispersif et sans fréquence de coupure. La ligne coplanaire étant une ligne de 

propagation ouverte, les champs électromagnétiques se propagent à la fois dans le substrat et 

dans l’air (cf. Figure B.2). Il y a donc apparition de composantes longitudinales Ez et Hz non 

nulles. Cependant, leurs amplitudes restent relativement faibles et on parle alors de mode 

quasi-TEM. Dans ces conditions, la théorie de lignes de transmission TEM peut s’appliquer 

aux lignes coplanaires. 
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B.2 – Les différents modes de propagation de la ligne coplanaire 

La ligne coplanaire idéale possède des plans de masse semi-infinis déposés à la surface 

d’un substrat diélectrique d’épaisseur infini. De par sa géométrie et sa symétrie, elle supporte 

alors deux modes de propagation fondamentaux sans fréquence de coupure : 

 

 un mode impair quasi-TEM, encore appelé mode coplanaire 

 un mode pair quasi-TE, également appelé mode fente 

 

La figure B.2 donne une représentation schématique des champs électromagnétiques 

correspondant au mode impair (ou mode coplanaire) qui est le mode de propagation souhaité 

sur la ligne [1]. Dans cette configuration, le signal RF se propage dans le conducteur central et 

les plans de masse sont alors équipotentiels. Le mode pair, quant à lui, peut être excité par la 

présence d’une discontinuité sur la ligne, telle qu’une jonction. Il se traduit par la présence de 

potentiels opposés sur les plans de masse et d’un potentiel nul sur le conducteur central. Dans 

la pratique, le placement de pont à air au niveau des discontinuités permet de filtrer ce mode 

fortement dispersif. 

 

 

Lignes de champ électrique 

Lignes de champ magnétique 

 
Figure B.2 : Représentation schématique des lignes de champs électrique et magnétique du 

mode coplanaire 

En pratique, le substrat et les plans de masse ont nécessairement des dimensions finies. 

La ligne coplanaire s’apparente alors à trois lignes couplées déposées sur un substrat 

diélectrique qui est généralement en contact avec une surface métallique, soit par une mise en 

boîtier du circuit, soit par une métallisation volontaire de sa face arrière. Dans une telle 

structure, plusieurs modes parasites peuvent être excités ; leur interaction avec le mode 

coplanaire entraîne alors une dispersion fréquentielle de l’onde propagée. De plus, cette 

interaction contribue également à une augmentation des pertes de propagation par effet de 

rayonnement. 
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Les différents modes susceptibles de se propager sur une ligne coplanaire dépendent : 

 de l’épaisseur du substrat hs et de sa permittivité εr 

 des dimensions transversales de la ligne coplanaire (S, W et Wg) 

 de la fréquence de l’onde 

 

La propagation des modes parasites peut être limitée en prenant quelques précautions lors 

du dimensionnement géométrique des lignes coplanaires [2]. 

B.3 – Dimensionnement de la ligne coplanaire 

La présence d’un plan de masse en face arrière peut entraîner la propagation d’ondes de 

volume (modes TE, TM et modes à plaques parallèles). Ces modes indésirables peuvent être 

minimisés en appliquant les deux critères suivants : 

 dsh λ12,0<  (B.1) 

et, 

 
20

dd
λ

≤  (B.2) 

avec 

 
rr

d f
c
εε

λ
λ == 0  (B.3) 

où λd est la longueur d’onde dans le diélectrique, f est la fréquence de l’onde et c est la 

vitesse de la lumière. 

 

Le plan de masse en face arrière risque également d’entraîner la propagation d’un mode 

microruban. Toutefois, en respectant les conditions suivantes, l’excitation de ce mode peut être 

évitée : 

 d << hs (B.4) 

 d << Wg (B.5) 
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Nos commutateurs MEMS RF ont été réalisés sur des substrats AsGa, présentant une 
épaisseur de 400 µm et une permittivité relative de 12,9. Avec ce type de substrat, le critère 
(B.1) est respecté jusqu’à 25 GHz. 

 

Un paramètre important pour la conception de la ligne est la distance intermasse, notée d 

(d = W + 2S), qui doit rester relativement faible devant λd afin d’éviter la propagation de modes 

parasites. D’après les équations (B.2) et (B.3), cette distance doit respecter la relation : 

 
rf

cd
ε⋅⋅

≤
20

 (B.6) 

Pour obtenir un comportement quasi-TEM de la ligne coplanaire jusqu’aux fréquences de 

la bande K (26 GHz), la distance intermasse maximale est donc d’environ 160 µm.  

Un second critère influence le choix de la valeur de d. En effet, les pertes de propagation 

sont inversement proportionnelles à la distance d. Il est donc judicieux de choisir d proche de 

sa valeur maximale [2]. 

Nous avons également pris en compte un troisième critère lors du choix de la distance d. 

Il s’agit de la longueur minimale des membranes de nos commutateurs MEMS qui dépend, elle 

aussi, de la distance intermasse. Pour éviter le phénomène de stiction qui est lié à la constante 

de raideur de la membrane, nous avons réalisé des membranes de différentes longueurs. Or, 

comme notre structure utilise des électrodes de commande excentrées dans les plans de masse, 

la longueur minimale de la membrane est en partie fixée par la taille des actionneurs. Nous 

avons donc intérêt à choisir une distance intermasse pas trop importante pour garder une 

certaine souplesse dans le dimensionnement de nos membranes. 

 

La distance intermasse, d, a finalement été fixée sensiblement égale à 130 µm pour 

respecter ces trois critères. Nous avons ensuite utilisé l’option d’analyse du logiciel LineCalc 

d’Agilent Technologie qui permet de déterminer, à partir des données physiques d’une ligne de 

transmission, ses propriétés électriques. Les résultats obtenus sont donnés sur le graphe de la 

figure B.3, sur lequel nous avons tracé la partie réelle de l’impédance caractéristique et le 

coefficient d’atténuation de la ligne pour différentes largeurs du ruban central, la distance 

intermasse étant fixée à 129 µm. Pour cette étude nous avons considéré des rubans en or 

(conductivité électrique de 4,5.107 S/m) d’une épaisseur de 3 µm et une fréquence de 20 GHz.  

 

278 



Annexe B  La ligne coplanaire 

 
Figure B.3 : Evolution de la partie réelle de l’impédance caractéristique, Zc, et de 

l’atténuation, α, en fonction de la largeur du ruban central de la ligne coplanaire pour une 
distance intermasse de 129 µm. 

Nous pouvons constater sur ce graphique que le coefficient d’atténuation de l’onde est 

minimal lorsque la largeur du ruban central est comprise entre 40–60 µm, et que l’impédance 

caractéristique de la ligne est proche de 50 Ω pour une largeur d’environ 50 µm. Compte tenu 

de ces résultats, nous avons fixé la largeur du ruban central (W) à 49 µm, ce qui implique un 

espacement entre ruban central et plans de masse (S) de 40 µm. 

 

La dernière étape dans le dimensionnement de la ligne coplanaire concerne l’épaisseur de 
métallisation des rubans. En reprenant les dimensions fixées précédemment, le coefficient 
d’atténuation de l’onde a été calculé en fonction de l’épaisseur des rubans. Les résultats 
obtenus pour une fréquence de 20 GHz sont présentés sur la figure B.4. 

 

 

Figure B.4 : Influence de l’épaisseur des rubans sur le coefficient d’atténuation, α. 
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On constate que les pertes évoluent en 1/t tant que l’épaisseur de métallisation reste 

inférieure à approximativement trois fois l’épaisseur de peau, δ, définie par : 

 
f⋅⋅⋅

=
σµπ

δ
0

1  (B.7) 

où σ représente la conductivité électrique du métal, µ0 la perméabilité du vide 

(µ0 = 4π.10-7 H/m) et f la fréquence de l’onde. A 20 GHz, l’épaisseur de peau est donc 

d’environ 0,5 µm. Pour les épaisseurs supérieures à environ 3δ, l’atténuation de l’onde devient 

quasiment indépendante de l’épaisseur des rubans. Ainsi, pour éviter les pertes liées à une 

épaisseur métallique trop faible, nous avons choisi une épaisseur des rubans de 3 µm.  

 

Enfin, la largeur des plans de masse, qui doit être grande devant la distance intermasse 

pour éviter la propagation du mode microruban, a été fixée à 285,5 µm pour obtenir une 

largeur totale de la ligne égale à 700 µm. La topologie finale de la ligne coplanaire est 

schématisée sur la figure B.5. 
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285,5 µm 285,5 µm129 µm

400 µm

3 µm
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49 µm
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Figure B.5 : Topologie de la ligne coplanaire pour une application en bande K. 
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Conception et réalisation technologique de commutateurs micro-électromécaniques en 
bande K pour antennes à réseaux déphasés 

 
Le nombre croissant des utilisateurs de systèmes de communications sans fil et 

l’introduction de services hauts débits, tels que les services multimédia ou l’accès rapide à 
Internet, vont entraîner une forte augmentation du trafic à l’échelle mondiale. L’utilisation 
d’antennes intelligentes se présente actuellement comme l’une des techniques les plus 
prometteuses pour l’accroissement de la capacité des systèmes de télécommunication. 
L’agilité de faisceau, qui constitue la principale caractéristique de ces antennes, nécessite des 
déphaseurs qui, jusqu’à présent, étaient essentiellement réalisés à l’aide de composants 
semiconducteurs. Aujourd’hui, les déphaseurs peuvent tirer profit de la technologie des 
microsystèmes électromécaniques (MEMS) qui permet la réalisation de commutateurs 
présentant d’excellentes performances RF jusqu’aux fréquences millimétriques, et dont la très 
faible consommation d’énergie revêt une importance capitale pour les systèmes de 
communications mobiles du futur. 

 
Mots clés : MEMS RF, Microsystèmes, Micro-commutateurs, Technologie MEMS, 

Actionnement électrostatique, Coupleurs branch-line, Déphaseurs à MEMS RF, 
Antennes intelligentes, Antennes à réseaux déphasés 

  
 

Design and technological realization of microelectromechanical switches in K band for 
phased array antennas 

 
The growth of wireless communication system users and the introduction of bandwidth-

hungry applications, such as the multi-media services or fast Internet access, will lead to 
strong increase in worldwide traffic. Presently, one of the most promising techniques for 
increasing the capacity in telecommunications systems consists in using smart antennas. The 
beam agility, which constitutes the main characteristic of these antennas, requires the design 
of phase-shifters which were mainly produced using semiconductor components until now. 
Today, the phase-shifters can benefit from the technology of the microelectromechanical 
systems (MEMS) which allows the realization of switches exhibiting excellent RF 
performances up to the millimetre-wave range, while offering very low power consumption 
capability which of main importance for the next generation mobile communication systems.   

 
Key words :  RF MEMS, Microsystems, Micro-switches, MEMS Technology, Electrostatic 

actuation, Branch-line couplers, RF MEMS phase shifters, Smart antennas, 
Phased array antennas. 
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