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Résumé

L’évolution de la téléphonie mobile a mis en lumiére une multitude de standards
numériques de communications sans fil associés a diverses services et applications
(géolocalisation, visiophonie, monétique, internet mobile...). Cette prolifération des
protocoles numériques engendre au niveau des terminaux multibandes, une multiplication
des circuits RF d’émission et de réception. Ceci se traduit ainsi par une augmentation de la

surface occupée et par conséquent un colit plus élevé.

Face a cette problématique, I’avenement des MEMS RF a ouvert la voie vers I’adoption de
nouvelles solutions technologiques innovantes telles que le développement de circuits RF

reconfigurables a base de microsystemes €lectromécaniques.

Dans ce mémoire, 'intégration d’un amplificateur de puissance RF reconfigurable sur
plusieurs bandes de fréquence a été étudiée. Pour un tel circuit, un réseau d’adaptation
d’impédances agile constitue 1’élément clé pour instaurer la reconfigurablité. Ainsi
différentes solutions d’intégration d’un réseau d’adaptation d’impédance agile a base de
composants MEMS RF ont été explorées. La premiere solution est une DMTL a section
inductive variante, implémentée a partir du procédé UW-MEMS. Le circuit opére dans les
bandes de fréquences 8 GHz et 14 GHz avec de bonnes performances en termes de
couverture et de pertes. La seconde solution présentée est un réseau LC agile avec des
composants CMOS-MEMS. Celle-ci est utilisée pour I’implémentation d’un amplificateur

de puissance agile pour les bandes de fréquences 1.7 GHz, 1.8 GHz, 1.9 GHz et 2.1 GHz.
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Introduction générale

Depuis la naissance du principe d’une communication vocale a distance, avec
I’apparition du téléphone dans les années 1860, les dispositifs de télécommunication ont
connu une croissance fulgurante. Les premiers terminaux obsoletes tels que le téléphone
manuel, ont évolué considérablement pour faire place aujourd’hui a des téléphones mobiles
sophistiqués et qualifiés de derniere génération (cellulaires 3G/4G, Smartphones, PDAs.. ).
Cette évolution s’est opérée en parallele avec les progres de la radiophonie avec notamment
’avénement du numérique. Ce dernier fiit une révolution pour la téléphonie mobile avec le
développement de multitudes de protocoles, modifiant au passage les rapports entre les
utilisateurs et le téléphone portable. Initialement prévus pour les appels vocaux, la majorité
des téléphones cellulaires sur le marché actuellement intégre plusieurs standards et
présentent des fonctionnalités évoluées telles que la visiophonie, I’internet mobile, la
géolocalisation ou encore la monétique. L’intégration de différents protocoles et
fonctionnalités sur un méme appareil mobile nécessite une multiplication des circuits de
réception et d’émission en radiofréquence. Cela se traduit par une augmentation de la taille
des puces RF alors que les défis technologiques, conjugués aux considérations
¢économiques, s’orientent vers la miniaturisation des dispositifs microélectroniques. Face a
cette problématique, il semble nécessaire de disposer de systemes RF intégrant des circuits
reconfigurables sur plusieurs standards afin de pouvoir les adapter suivant la fréquence ou

le mode d’opération requis. A ce titre, la recherche de solutions innovantes pour



implémenter des systemes RF front-end reconfigurables (amplificateurs RF, filtres,
oscillateurs...) sur une technologie silicium standard constitue un enjeu majeur dans la
perspective de développer des circuits intégrés d’émetteur-récepteur RF multistandards et

compétitifs.
Evolution et caractéristiques des standards de la téléphonie mobile.

L’émergence des techniques nécessaires a la mise en place des systemes radio-mobiles
et sans fil ont permis de mettre en lumiére une classification des standards de la téléphonie
en différentes normes de technologie. Celles-ci, déclinées sous les acronymes 1G, 2G, 3G
et 4G, sont régies suivant les fréquences d’opération ainsi que les modes de traitement des

signaux et d’acces aux données.

La premicre génération des systemes télécommunicants sans fils était constituée
d’appareils a fonctionnement enticrement analogique et regroupait principalement les
standards AMPS, TACS, ETACS ou Radiocom-2000. L’AMPS et le TACS furent les
premiers standards de réseaux cellulaires développés respectivement en Amérique et en
Europe. Les réseaux cellulaires 1G présentent des performances limitées en termes
d’efficacité spectrale, de sécurité ou de fonctionnalité. Ceux-ci ont €t€ rendu obsoletes avec

’apparition d’une seconde génération entierement numeérique.

La mise en place de la 2G a marqué une rupture avec la premiére génération de
téléphonie mobile grice au passage de I’analogique au numérique. Les principaux standards
de la 2G sont le GSM/GPRS/EDGE en Europe, 1’'IS95 développé en Amérique et le PDC
utilisé au Japon. L’avénement de la 2G a été le début de I’essor des télécommunications

mobiles grace a I’introduction de nouvelles techniques d’acces aux données que sont la



répartition en fréquence FDMA, le multiplexage temporel TDMA ou I’étalement de spectre

CDMA.

Le standard GSM est basé sur la combinaison de deux techniques de multiplexage de
données transmises et recues, le FDMA et le TDMA [1]. En termes de fréquence
d’opération, 1l y a plusieurs variantes de standard GSM en fonction de la gamme de
fréquence porteuse. On distingue ainsi le GSM-850, le GSM-900, le GSM-1800 et le GSM-
1900. Chaque bande de fréquence comporte 124 porteuses de 200 KHz chacune et modulée
par la technique de modulation en fréquence a enveloppe constante, GMSK. Le débit

maximal considéré pour le GSM est de 9.6 Kbits/s.

Les standards GPRS et EGDE constituent une amélioration de la norme GSM afin
d’obtenir des débits plus élevées avec une transmission des données par paquets. Les débits
obtenus pour les protocoles GPRS et EGDE sont de 'ordre de 171,2 Kbits/s et de 384
Kbits/s respectivement [2] [3], ouvrant ainsi la voix aux applications multimédia dans les

téléphones cellulaires.

La norme IS95 fut le premier standard numérique basé sur le systtme de codage de
transmission de type CDMA qui permet un plus grand nombre d’utilisateurs dans la bande
de fréquence dédiée, 824 MHz-845 MHz en transmission et 869 MHz-894 MHz en
réception. La largeur de canal est de 1,25 MHz avec un débit de données de 144 Kbits/s.
Dans le standard IS95 (CDMA), la transmission de I’information binaire se fait a travers la

porteuse avec deux types de modulations a enveloppe variante, BPSK et QPSK [4].

La 3G est née d’une coopération entre les principales organismes de standardisation

régionaux (Europe, Amérique du Nord, Japon, Chine), dénommée 3GPP, dans le cadre



d’une homogénéisation globale des protocoles de la téléphonie mobile. La 3G est

principalement représentée par les normes numériques UMTS et CDMA-2000.

Le standard UMTS repose sur le la technique d’accés WCDMA et de modulation
QPSK, permettant d’atteindre théoriquement des débits de 2 Mbits/s [5]. 1l existe plusieurs
bandes de fréquences dédiées au standard UMTS suivant les différentes régions du monde

(Europe, Amérique, Asie, Afrique...).

La norme CDMA-2000, essentiellement établie en Amérique, est le prolongement du
standard de seconde génération 1S-95 avec une optimisation du débit de données allant

jusqu’a 2 Mbits/s [6].

De nos jours, le marché de la téléphonie mobile évolue vers une quatrieme génération
en téléphonie mobile avec des standards tels que le Wimax ou la LTE. La 4G est destinée a
améliorer les performances de la 3G en termes de débits de données, d’interactivité et

d’efficacité spectrale.

Les spécifications pour la LTE sont établies ainsi [7] :

Débit de transmission et de réception respectivement supérieur a 100Mbits/s et
S0Mbits/s ;

- Efficacité accrue des spectres de transmission et de réception;

- Un temps de latence réduit et inférieur a 5 ms;

- Une extensibilité du spectre de fréquence de 20MHz;

- Une compatibilité avec les autres standards présents sur le marché de la

téléphonie mobile (GSM, WCDMAS, UMTS...);

- Co0t réduit pour les opérateurs et les utilisateurs.



Pour atteindre ces objectifs, le standard LTE s’appuie sur la technique de modulation

OFDM et la technique MIMO pour atteindre des débits trés élevés.

La transmission par MIMO permet un transfert des donnés a plus longue portée et a
plus grande vitesse tandis que la technique de modulation OFDM consiste a répartir en
fréquence le signal numérique sur un grand nombre de porteuses. Chaque porteuse étant

modulée indépendamment par une modulation de type QPSK, 16-QAM et 64-QAM.

En résumé, la téléphonie mobile a connu une progression exponentielle en quelques
années avec la mise en place d’une multitude de standards classifiés suivant la fréquence
d’opération, le débit de données, le mode de multiplexage et de modulation. Le Tableau 1
présente un récapitulatif des principaux standards de téléphonie mobile actuellement sur le
marché. Il semble toutefois que la multiplication des protocoles numériques s’est faite au
détriment de la compatibilité entre les terminaux de standards différents, ce qui a pour
conséquence l’utilisation de différents modules RF pour des terminaux multi-modes et

multistandards.

La reconfigurablité dans les systémes RF

A Tinstar des appareils de radio télécommunications, les téléphones cellulaires
comportent une chaine RF liée au traitement des communications RF qui occupe pres d’un
tiers de la surface totale d’intégration. L’optimisation de la chaine RF permet ainsi de
garantir la qualité de transmission et de réception des données ainsi que le débit spécifié.
Ceci est d’autant plus vérifié que la chaine RF est calibrée sur un standard donné suivant les
spécifications et le passage a une norme numérique différente entraine le changement de

comportement de I’étage RF.



Tableau | ~ Récapitulatif des caractéristiques de quelques standards
Standard GSM 850 | 1S95 GPRS EDGE UMTS CDMA-2000 | LTE
(CDMA)
GSM 1900
FDMA CDMA FDMA TDMA WCDMA CDMA OFDM
Multiplexage | TDMA TDMA
Modulation QPSK
GSMK QPSK GSMK 8-PSK QPSK QPSK 16QAM,
BPSK BPSK 64QAM
Fréquence 824 - 849 824 — 849
gz;‘;z‘;"“"’“ 1850 -1910 | 824-849 | GSM GSM 17101755 | Multiple Multiple
18501910
1920-1980
Fréquence 869 - 894 869 - 894
;;;:Ipzt)“’“ 1930 -1990 | 869-894 | GSM GSM 2110-2155 | Multiple Multiple
1930-1990
2110-2170
Largeur 02 1.25 GSM GSM 5 1,25 20
bande (MHz)
Débit 9.6 144 171,2 384 384/2000 2000 50000/
données
(Kbits/s) 100000

L’engouement actuel autour des téléphones sans fils multifonctions ainsi que la

demande croissante en dispositifs innovants, ont eu pour résultat la mise en place

d’appareils multi-bandes et multi-modes avec la combinaison de différents front-ends RF

en paralléle pour assurer la flexibilité sur plusieurs bandes. A I'image de la Figure 1-a qui

matérialise I’architecture radio d’un téléphone mobile multistandard, le dédoublage de

différents blocs RF engendre une surface d’occupation plus conséquente qui se traduit par

une augmentation du colt de fabrication. Pour pallier a cette contrainte, les solutions

d’intégration évoluent vers une idée plus adéquate dans la mise en place d’architectures




multistandards optimales en fonctionnalité et en taille, a savoir I’implémentation de circuits
intégrés RF agiles (LNA, PA, filtre SAW...). Par conséquent, la surface d’intégration peut
étre grandement réduite a I’image du front-end RF multi-bandes a dispositifs adaptables

représenté a la Figure 1-b.

RF Front-end: 65% a 85% de surface occupée
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Figure | Architecture d’un téléphone mobile multistandard. a) implémentation
classique en parallele. b) implémentation avec dispositifs

reconfigurables.
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L’amplificateur de puissance (PA) constitue un élément crucial dans le processus de
transmission des données dans une chaine de communication RF. En considérant le
schéma bloc d’une chaine de communication sans fil représenté a la Figure 2,
I’amplificateur de puissance a pour rdle essentiel d’amplifier le signal a transmettre sans
compromettre son intégrité afin que I’information puisse étre transmise correctement de
I’émetteur au récepteur. Ceci permet d’assurer une connexion parfaite entre le téléphone
mobile et la station de base selon les spécifications de I’interface air. Le PA est
généralement optimisé en adéquation avec le standard visé pour avoir, selon les

spécifications, la puissance maximale en sortie, ’efficacité ainsi que le niveau de linéarité

requis.
Transmitter - o
I Info_rmation Quantitizer/ ) . Channel .
i Source ’ Source Encoder Encoder }*" Modulator |
RF Front End Channel _ PA/
(PAV Filetr/ Mixer) Driver
| o
Discrete
Demodulator > Channel : Source > Information
Decoder | Decoder
Receiver
Figure 2 Schéma bloc d’une chaine de communication sans fil.

Du point de vue de la technologie d’intégration, I’implémentation du PA se fait sur des
procédés a base de silicium ou a base de semi-conducteur composite III-V tel que
I’ Arséniure de gallium GaAs ou le Nitrure de gallium GaN. Dans les téléphones cellulaires,
mis a part quelques cas ou la technologie SiGe est présente, la plupart des circuits

d’amplification de puissance sont fabriqués a partir de GaAs a cause des performances



¢levées démontrées par ce type de dispositif comparés aux composant CMOS ou SiGe. Le
Figure 3 illustre une étude comparative des performances globales entre ces différents
procédés. Bien que le GaAS soit considéré comme le candidat idéal en termes de
performances pour I'intégration du PA, celui-ci ne constitue pas un favori au regard des
considérations économiques dans un contexte de production en masse et a cout réduit. Ainsi
le CMOS est de plus en plus plébiscité par les concepteurs car c¢’est un procédé mature,
applicable aux systémes micro-ondes et a fréquences millimétriques, et qui est moins

couteux en termes d’implémentation comme le montre la Figure 4.

performance
100 4
104/ _
i ~~__ GaAs
. SiGe
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Figure 3 Performance des technologies CMOS, SiGe et GaAs pour des
applications RF [8]
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Figure 4 Evolution des technologies CMOS, SiGe et GaAs selon le colit et leur
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Le comportement du PA est spécifique a chaque standard et ses paramétres
caractéristiques dépendent essentiellement de la classe d’opération, de la fréquence
d’opération et de la charge. Présentement, les téléphones cellulaires commercialisés sur le
marché, sont capables de supporter plusieurs standards. Pour cela, ces terminaux intégrent
plusieurs PAs, chacun étant parfaitement calibré pour opérer sous un protocole numérique
dédié. Pour illustrer cette réalité, la Figure 5 présente I’architecture du téléphone cellulaire
d’Apple qui est I’'Iphone 4G ou 11 PAs au total ont été utilisés pour assurer un

fonctionnement sous plusieurs standards différents.

2 PAs#® Skyworks SKY77541 GSM/GRPS Froni End Modute Supported Standards
1PA * Triqunt TQMBEE092 Power Amp UMTS/HSDPAHSUPA
1 PA # Skyworks SKY77452 W-COMA FEM (850, 200, 1900, MHz)
1PA * Trauint TQMB76091 Power Amp *GSMEDGE

« Apple 33850628 Infineon GSMW-CDMA Transceiver (850, 200, 1800, 1900 MHz)
2 PAse Skyworks SKY77459 Tx-Rx FEM for Quad-Band GSM / GPRS / EDGE -802.11b/g/n

" Apple AGD1 STMicro J-axis digital gyroscopo 2.4 GHz, (5 GHz disabied)

# Apple A4 Processor -Bluetooth

+ 4 PAse Broadcom BCM4329FKUEG 802.11n with Biuetooth 2.1 + EDR and FM receiver 24 GHz

Broadcom BCMATS0IUBS single-chip GPS receiver -FM Transmit (disabled)
87 5 MHz to 108 0 MHz

Figure 5 Image de I’intérieur d’un téléphone cellulaire Apple Iphone 4 [9].

Une réduction de la surface d’occupation dans ce type de dispositifs, nécessite a
I’évidence I’implémentation de PAs reconfigurables sur plusieurs standards. Bien que le
niveau de puissance et |’efficacité soit ajustable par I’intermédiaire du point de polarisation,
la combinaison de I’amplificateur avec des réseaux d’adaptation d’impédance agiles a

’entrée et a la sortie apparait comme une solution majeure pour assurer la flexibilité des
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PAs. Un réseau d’adaptation reconfigurable va en effet permettre de moduler la charge afin
de contrdler la puissance de sortie requise selon le standard. La topologie de ces réseaux
d’adaptation repose sur Iutilisation des commutateurs ou des composants discrets variables
(inductances, capacités), lesquels permettent d’introduire la flexibilité recherchée. Deux
approches peuvent étre considérées dans la conception de I’amplificateur agile a base de
réseaux d’adaptation reconfigurable. La premiére consisterait a utiliser des composants
intégrés issus des filieres technologiques classiques tels que les commutateurs FET, les
diodes PIN ou les capacités variables MOS tandis que la seconde approche se base sur les
composants électromécaniques que sont les MEMS RF. Comparés aux composants
classiques, plusieurs études ont déja démontré la supériorité¢ des composants RE MEMS par
rapport a leur contrepartie dans les filieres technologiques classiques de semi-conducteurs.
En plus de leur agilité, I'utilisation des MEMS RF apporte un gain significatif dans
I’amélioration des performances des circuits radiofréquences (faibles pertes, facteur de
qualité Q ¢levé, linéarité, faible consommation, flexibilité, miniaturisation...) [10]-[12].
Pour ces diverses raisons, les MEMS RF s’imposent comme notre choix technologique

dans la suite de ce projet de recherche.
Les MEMS RF

Les composants MEMS constituent une technologie émergente a fort potentiel, basée
sur les techniques de micro-fabrication dérivées de la microélectronique. Les MEMS sont
des dispositifs micro-électromécaniques miniaturisés qui peuvent, sous l’influence de
forces extérieures, enregistrer une déformation mécanique laquelle induit une modification
de leurs propriétés €électriques. Ces propriétés peuvent étre exploitées dans le domaine de la

radiofréquence d’ou I’appellation MEMS RF. Au-dela de leurs performances relativement
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élevées, les MEMS RF sont caractérisés par leur grande flexibilité. Cette fonctionnalité
peut étre utilisée pour intégrer le principe de reconfigurablité dans une chaine RF. Les
MEMS RF ont fait I’objet de nombreuses études et les composants les plus en vue dans
cette filiere sont les commutateurs MEMS RF, les capacités variables MEMS RF et les

inductances micromachinées a Q élevé [11].

D’une maniere générale, les dispositifs MEMS sont en pleine expansion dans le domaine de
la microélectronique comme le décrit la Figure 6 avec un part de marché estimé a 19.5 Mrd
de dollars d’ict 2016, ce qui correspond a 15.8 Mrd d’unités sur le marché du semi-

conducteur [13].

Aujourd’hui, la compatibilité des procédés de fabrication des MEMS RF avec ceux des
composants  microélectroniques  favorise  I’implémentation  monolithique  des
microsystémes. Cette perspective constitue une avancée déterminante pour I’industrie du
semi-conducteur et le marché des télécommunications sans fil avec la possibilité d’avoir
des circuits RF reconfigurables a base de MEMS RF sous forme de «system-on-chip»
(SoC). Cette avancée était jusqu’a présent seulement considérée comme preuve de concept
avec essentiellement des circuits RF a base de MEMS RF congus dans les laboratoires et
destinés a la recherche. L’année 2011-2012 marque une vraie rupture de cette tendance
avec les premiéres productions en volume de composants MEMS RF destinés aux
dispositifs de télécommunications [14]. Pour exemple, la compagnie WiSpry annonce pour
la premiére fois la présence de ses composants MEMS RF dans un téléphone cellulaire. En
effet, le nouveau Smartphone Samsung Focus™ Flash intégre un réseau d’adaptation agile

composé de capacité variable RF-MEMS. Le circuit en question est implémenté avec toute
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Pinterface logique de contrdle sur une seule puce a partir de la technologie CMOS [15]

[16].
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revenus et de nombre d’unités [13].

Estimation de la part de marché des dispositifs MEMS en termes de




Objectifs et plan du mémoire

L’objectif principal du mémoire est de proposer une solution d’intégration d’un
amplificateur de puissance RF agile en technologie CMOS a base de dispositifs MEMS RF.
L’amplificateur devra étre facilement reconfigurable pour des applications des futures
générations de téléphonie mobile. Plus particulierement le dispositif devra répondre aux
terminaux multi-bandes avec des performances optimales en termes de gain, de niveau de

puissance, de linéarité et d’efficacité.
Pour ce faire I’étude se subdivisera en 4 chapitres :

- Le Chapitre 1 présente une revue de la littérature et un état de I’art sur les procédés

d’intégration ainsi que sur les amplificateurs RF reconfigurables.
- Le Chapitre 2 définit les propriétés d’un amplificateur de puissance.

- Le Chapitre 3 est consacré a I’intégration de réseaux d’adaptation d’impédances

reconfigurable a base de MEMS RF.

- Le Chapitre 4 expose la conception d’un amplificateur de puissance CMOS
reconfigurable sur quatre bandes de fréquences a I’aide de dispositifs MEMS RF ainsi que

les performances obtenues.



Chapitre 1 - REVUE DE LA LITTERATURE ET
ETAT DE L’ART

1.1  Les technologies d’intégration d’amplificateurs de puissance

L’évolution croissante des procédés d’intégration qui s’est opéré dans I’industrie du
semi-conducteur a permis de mettre en place une variété¢ de supports technologiques pour
I’implémentation de circuits RF, applicables aux systémes de communication mobile. Les
technologies d’intégration peuvent étre classées en deux grandes catégories a savoir les
procédés a base de silicium (Si, SiGe) et ceux a base de matériau semi-conducteur
composite ITI-V tels que ’arséniure de gallium (GaAs) ou le nitrure de gallium (GaN) [17].
Le choix adéquat pour la technologie a utiliser repose sur les propriétés du semi-conducteur
(bandgap, constante de diélectrique, champ de claquage, mobilité des porteurs, conductivité
thermique...), la complexité de fabrication et le coOt. Comparés au silicium, les semi-
conducteurs composites III-V, bénéficient d’un avantage dans la conception
d’amplificateurs RF a haute puissance a cause des propriétés intrins€éques de tels matériaux.
Ceci offre au niveau du circuit implémenté, des performances élevées notamment pour les
stations de base de la téléphonie mobile ou les applications a haute fréquence. Le Tableau

1-1 présente une comparaison des propriétés relatives au Si, GaAs, GaN et Ge [18].

Du point de vue des composants actifs, il y a deux familles de transistors disponibles
pour les amplificateurs RF, développés dans les différentes technologies : les transistors

FET et les transistors bipolaires.



Tableau 1-1 Propriétés des matériaux Si, GaAs, GaN, Ge [18]

Propriétés Si GaAs GaN Ge
Bandgap (eV) 1.11 1.43 34 0.66
Constante de diélectrique 11,8 12,8 9 16
Champ de claquage (V/cm) 6.10° 6.5.10° 35.10° 3.10°
Vitesse de saturation (cm/sec) 10 10 1.5.107 0.9.10
Mobilité €lectron (cmzN—sec) 1350 6000 1000 3900
Mobilité trou (cm’/V-sec) 450 330 300 1900
Conductivité thermique (W/cm-°K) 1.5 0.46 1.7 1.3

Dans le transistor FET, les porteurs majoritaires sont responsables du mécanisme de
transport dans la jonction p-n et le courant de drain est généré a partir du potentiel de grille
a travers une modulation de la longueur de canal. Le processus d’amplification dans un

transistor FET est caractéris¢ par sa transconductance gm.

Pour le transistor bipolaire, le mécanisme de transport concerne les é€lectrons et les
trous. Le courant du collecteur est modulé par un faible courant injecté dans la base du
transistor. Le transistor bipolaire est ainsi équivalent a un amplificateur de courant dont le
courant de base est amplifié d’un facteur B et le courant de sortie est recueilli au niveau du

collecteur.

Les transistors de type GaAs HEMT, GaN HEMT, SiGe HBT et LDMOS sont en
pratique les composants actifs utilisés dans la conception des PA applicables a la téléphonie
mobile. En outre, les progrés réalisés dans I’optimisation de la technologie CMOS en

radiofréquence encouragent de plus en plus [utilisation de cette derniére dans le
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développement de circuits intégrés RF moins chers pour des applications a faible ou

moyenne puissance.

Une breve description des composants actifs disponibles est présentée ci-dessous.

1.1.1 La technologie Gads HEMT

La technologie GaAs HEMT s’est rapidement développée au cours des dernicres
décennies pour remplacer les transistors MESFET dans les applications militaires et
commerciales requérant un faible niveau de bruit et un gain élevé, particulierement pour les
fréquences millimétriques et micro-ondes. Elle se base sur des techniques avancées de
dopage et de croissance d’une couche épitaxiale sur un substrat pour aboutir a des
dispositifs plus rapides, a fréquence d’opération tres €levee et a faible niveau de bruit. La
technologie GaAs HEMT est en effet caractérisée par la présence d’une hétérojonction
comme canal en lieu et place d’une région dopée n. L’hétérojonction est formée de la
couche conductrice GaAs (faible bandgap) et d’une couche dopée de matériau semi-
conducteur a large bandgap, tel que 1’AlGaAs. A Dl'interface des deux couches, se forme
une couche mince de gaz d’électrons (2DEG) libérés par I’AlGaAs, ou le niveau de fermi
est proche de la bande de conduction. Ceci réduit considérablement la résistance du canal et
donc induit une grande mobilité des €lectrons [19]. Une polarisation négative est requise
pour que le transistor soit en mode déplétion. La vue en coupe du GaAs HEMT est
représentée a la Figure 1-1. Les matériaux semi-conducteurs constituant 1’hétérojonction
dans les transistors GaAs HEMT, doivent avoir la méme constante réticulaire (distance
entre les atomes) dans la mesure ou des discontinuités présentes dans I’'interface entrainent

une dégradation des performances du dispositif.



18

n+ AlGaAs

/

Source

Figure 1-1  Vue en coupe de la technologie GaAs HEMT

Cependant il existe également deux types de transistors dérivés de la technologie GaAs
HEMT avec des performances améliorées, ou I’hétérojonction est constituée de matériaux a
constante de réticulaire différentes : le p-HEMT (pseudomorphic-HEMT) et le m-HEMT

(metamorphic-HEMT) [20].

Dans le cas du p-HEMT, une couche contrainte d’InGaAs est utilisée comme canal de
gaz d’¢électron en lieu et place du GaAs. La vitesse de dérive de I’électron augmente en
fonction du pourcentage d’indium présent dans le matériau composite In-GaAs. Ce dernier
a une constante réticulaire différente de celui de la couche conductrice GaAs, ce qui permet
d’augmenter la mobilité des porteurs et améliorer leur confinement dans le canal de
conduction. En outre, la différence de bandgap a I’interface AlGaAs/In-GaAs induit une
plus grande densité de charges et par conséquent une densité de courant et une
transconductance plus élevées. La vue en coupe d’un transistor p-HEMT est présentée a la

Figure 1-2.
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AlGaAs non dopé

Figure 1-2  Vue en coupe de la technologie GaAs p-HEMT

Pour le transistor m-HEMT, la croissance d’une couche graduelle sur le substrat permet
d’atténuer la contrainte entre ce dernier et la couche d’InGaAs. Cette approche permet de
fabriquer des transistors rapides et performants en termes de gain et de niveau de bruit. La

Figure 1-3 schématise la vue en coupe d’un transistor GaAs m-HEMT.

Figure 1-3  Vu en coupe de la technologie GaAs m-HEMT

1.1.2 La technologie GaN HEMT

Les transistors GaN HEMT présentent une structure physique semblable au GaAs

HEMTS, comme le montre la Figure 1-4. La présence d’une hétérojonction permet en effet
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d’avoir une grande mobilité des électrons. Dans ce cas, le nitrure de gallium qui est un
semi-conducteur a large bandgap est utilis¢ comme couche épitaxiale sur un substrat de
silicium carbide ou de saphir, pour constituer I’hétérojonction avec le matériau composite
AlGan (aluminium-nitrure de gallium). A Dinterface de la jonction se forme une
concentration relativement élevée de gaz d’¢lectrons induisant ainsi un courant de drain qui
est, 5 a 10 fois supérieur que dans les dispositifs GaAs HEMT ou a base de silicium [21].
En outre, les propriétés intrinséques du nitrure de gallium (champ de claquage élevé,
grande vélocité des électrons, large bandgap...) permettent de fabriquer des transistors
capables de fournir des niveaux de puissance élevés pour les applications microondes et

millimétriques.

Figure 1-4  Vue en coupe de la technologie GaN HEMT

1.1.3 La technologie SiGe HBT

Le transistor SiGe HBT est similaire a un transistor bipolaire conventionnel a substrat
de silicium a I’exception de la base qui a une structure différente. En effet, a I’inverse d’un
BJT ou tous les contacts ohmiques (émetteur-base-collecteur) sont a base de silicium, la

base du transistor SiGe HBT est composée d’un matériau composite SiGe qui modifie les
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caractéristiques du dispositif. La Figure 1-5 présente une vue en coupe d’un transistor SiGe
HBT. Le germanium ayant une constante réticulaire plus élevée que le silicium, il en
résulte une réduction du niveau d’énergie de bandgap du composé SiGe qui se traduit par la
création d’un champ électrique accélérateur pour les porteurs minoritaires se déplagant a
travers la base. Le résultat de ceci est une vitesse du dispositif plus grande et donc une
fréquence d’opération élevée. Par ailleurs les transistors SiGe HBTs présentent un gain plus

élevé ainsi qu’une consommation moindre a cause d’une faible résistance de base [22].

Emitter
Base Collector
p+ n+ s
Shallow Trench P-SiGe J Oxide ne
n
£
| -
|

Figure 1-5 Vu en coupe de la technologie SiGe HBT [22]

1.1.4 La technologie CMOS et LDMOS

Initialement mis en place au milieu des années 1960s, la technologie CMOS a initié une
révolution dans I’industrie du semi-conducteur avec le développement de transistors plus
petits et plus rapides. De nos jours, le CMOS domine le marché du numérique car il
constitue la technologie la plus compétitive en termes de colt et offre par ailleurs des
dispositifs a faible consommation en puissance. Pour les systémes de télécommunications
modernes, la technologie CMOS est trés attractive puisqu’elle permet une intégration

monolithique des circuits analogiques et numériques. A ce titre, d’importants progrés ont
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été réalisés pendant ces dernieres années pour développer la technologie RF-CMOS dédiées
aux applications radiofréquences. Pour exemple, les dispositifs prévus en fabrication pour
I’année 2011 selon I’'TTRS présentent une fréquence de transition maximale de 310 GHz

pour une longueur de grille de 32 nm [23].

La Figure 1-6 illustre la vue en coupe d’un transistor NMOS. Ce dispositif, fabriqué sur
un substrat de silicium de type p, comporte deux régions ohmiques symétriques fortement
dopées n, formant la source et le drain. Une région de polysilicium, isolée du substrat par
une couche d’oxyde de silicium, forme la grille du transistor. Le potentiel du substrat est
souvent pris en compte puisqu’il influence les performances du dispositif. La connexion au
substrat est assurée par le « bulk » qui est une région dopée p+. Le transistor PMOS est

obtenu en inversant tous les profils de dopage par rapport au NMOS.

Bulk

Si Substrat p

Figure 1-6  Vue en coupe d’un transistor NMOS

Le principe de fonctionnement d’un transistor CMOS est caractérisé¢ par différentes
régions d’opération. Lorsque la différence de potentiel entre la grille et la source, Vgs, est
nulle ou inférieure a une tension de seuil Vth, il ne se passe rien et aucun courant drain-

source n’est possible. Le transistor est dit bloqué.
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Au fur et 4 mesure que cette différence de potentiel augmente, les charges s’accumulent
a l’interface de la jonction semi-conducteur-oxyde, créant tout d’abord une zone de «
déplétion », puis une zone « d’inversion» lorsque la différence de potentiel es
suffisamment grande. Si cette derniere devient supérieure a la tension de seuil Vth, un canal
de conduction se crée entre les deux zones dopées n+ aussi longtemps que la différence de
potentiel entre le drain et la source (Vdfs) reste inférieure a ce seuil. Dans ce cas, le canal de
conduction se comporte comme une résistance et le courant drain-source Ids est linéaire par

rapport au potentiel de drain. Le transistor fonctionne en mode linéaire.

Si Vds augmente et devient supérieur a FVth, il arrive un phénomene de pincement du
canal avant que le transistor entre en zone de saturation. Dans ce cas, la densité de courant
augmente jusqu’a ce que les porteurs atteignent leur vitesse limite et le courant Ids devient
alors constant et ne dépend plus que de Vgs. Le transistor est dit saturé et il est équivalent a
un générateur de courant commandé (non linéairement) en tension. La tension de claquage
de I’oxyde qui est relativement faible constitue le principal inconvénient de la technologie

CMOS, ce qui limite son utilisation aux applications « low-voltage ».

La technologie LDMOS constitue une alternative au CMOS, dans D’intégration de
circuits intégrés RF sur silicium pour des applications haute tension et a puissance élevée
[24]. Les transistors LDMOS, introduits en 1972, sont en effet caractérisés par une tension
de claquage tres élevée qui peut aller jusqu’a 250V suivant les procédés d’intégration. Ces
dispositifs sont typiquement fabriqués sur un substrat dopé p+ lequel comporte une couche
épitaxiale 1égerement dopée comme le montre la Figure 1-7. Pour bénéficier d’une tension
de claquage élevé, une région de drain a diffusion latérale légérement dopée N est implanté.

Cette région est congue pour supporter un champ électrique uniforme durant le claquage.
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Par ailleurs, un canal de conduction est formé par la présence d’une région légérement
dopée P en dessous de la grille. La longueur du canal est courte, résultant ainsi a une
fréquence d’opération élevée. Une région de diffusion nommée « P+ sinker » est, en outre,
utilisée pour relier directement la source au substrat, ce qui permet de s’affranchir d’une
connexion externe entre la source et la masse. Ceci permet d’éliminer les inductances

parasites résultantes et d’améliorer le gain du dispositif.

Source

Si Substrat p

Figure 1-7  Vue en coupe d’un transistor LDMOS

1.2 Etude comparative des différentes technologies d’intégration et état de

I’art sur les amplificateurs de puissance pour la téléphonie mobile

Les performances des PAs destinées a la téléphonie mobile sont quantifiées en termes
de puissance de sortie, de linéarité et d’efficacité. A cela s’ajoute des considérations
supplémentaires relatives a la compétitivité commerciale, telles que le coft, la taille des

circuits, la fiabilité ou le niveau d’alimentation.

Du point de vue des performances intrinséques, les technologies d’intégration a base de
semi-conducteur composite I1I-V sont plus favorables que celles a base de silicium, dans

I’implémentation de PAs a haute puissance et ou a haute fréquence. La Figure 1-8 expose
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une vue comparative sur les performances en termes de puissance et de fréquence, que peut

fournir les dispositifs a base de GaAs, GaN, SiGe ou Si [25].
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Figure 1-8  Performances puissance-fréquence relatives aux différents matériaux
semi-conducteurs [25]

En comparaison avec le silicium, le GaAs a la particularité d’avoir une grande mobilité
des électrons, ce qui offre la possibilit¢ d’intégrer des transistors de puissance a
hétérostructure pouvant opérer a des fréquences trés élevées. En pratique, la technologie
GaAs est utilisée pour des applications au-dessus de 2 GHz et occupe une part de marché
de 10 a 15 % environ [26]. Dans le cas de la téléphonie mobile, les structures GaAs HEMT
sont parfois utilisées dans I’implémentation de PA a haute puissance pour les stations de
base. Les travaux présentés en [27] et [28] démontrent la fonctionnalité des PAs intégrés a
base de GaAs HEMT pour les applications 3G. Le PA fabriqué par Motorola [28] opére
sous une alimentation de 26 V et délivre une puissance maximale de 45 W avec une

efficacité de 32%.
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En parall¢le a I’arséniure de gallium, il y a les procédés a base de nitrure de gallium
(GaN) qui sont de plus en plus en expansion dans la conception de PA a forte puissance. Le
matériau GaN constitue un semi-conducteur a large bandgap et est caractérisé par un champ
de claquage tres €levé. La combinaison de ces deux propriétés est un avantage majeur pour
fabriquer des transistors a forte puissance. Les transistors HEMT-GaN apparaissent comme
la technologie optimale pour la fabrication de PAs a hautes performances a cause de leurs
intéressantes propriétés caractéristiques telles qu’une grande vitesse de saturation des
¢lectrons, une densité de puissance élevée ainsi que la capacité de fonctionner a haute
température [[28]. Durant ces derniéres années, différentes topologie de PA a base de
HEMT-GaN, avec des performances variées ont été implémentées [29] [30] [31]. Dans [32]
un exemple de PA applicable au protocole WCDMA est présenté. Ce dispositif fonctionne
en classe E et délivre une puissance maximale de 20 W avec un gain de 13 dB et une

efficacité de 73%. Ce type de PA est également dédié aux stations de base.

Malgré la supériorité reconnue des semi-conducteurs composites I1I-V par rapport au
silicium dans le développement de PA performants, le cout engendré par la fabrication de
tels dispositifs constitue un frein dans un contexte de production en masse. Les procédés
d’intégration de transistors GaN ou GaAs étant plus chers, les technologies a base de
silicium sont privilégiées pour la conception de modules d’amplification destinés au
marché de la téléphonie mobile. Ce choix est d’autant plus motivé par la possibilité, dans
les procédés a base de silicium, d’avoir une intégration monolithique des systémes
analogiques et numériques sur une méme puce sous forme de SoC; ce qui permet une

réduction de la surface d’intégration et par conséquent le coiit de fabrication.
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Les différents procédés a base de silicium, utilisés pour la fabrication de PAs, sont le

CMOS, le LDMOS et le SiGe.

Le CMOS est la technologie 1a plus compétitive du marché et constitue un procéd¢ de
choix pour les systémes de télécommunications modernes. Cependant, en comparaison avec
les autres technologies disponibles, les performances RF en CMOS sont limitées par deux
facteurs a savoir une faible tension de claquage des transistors, et des dispositifs passifs
moins performants (pertes élevées, Q faible). Par conséquent, cette technologie est
dominante dans les applications a basse tension avec des niveaux de puissance en sortie
inférieurs a 1 W, a I’instar des téléphones cellulaires. A ce titre, le développement de PAs
applicables au divers standards de la téléphonie mobile, a fait I’objet de nombreux travaux

concluants ces derni¢res années, parmi lesquels ceux présentés au Tableau 1-2.

Afin de pallier a la limitation en puissance dans les transistors CMOS, la technologie
LDMOS est utilisée pour des applications nécessitant une puissance €levée. Le procédé
LDMOS permet en effet d’intégrer a partir des techniques de fabrication compatible avec le
CMOS, des transistors de puissance a haute puissance, résultant de la tension de claquage
tres élevée dans les dispositifs LDMOS. De nos jours, cette technologie est de plus en plus
plébiscitée pour I'implémentation de PAs pour les stations de base avec des performances

optimales pour des fréquences allant jusqu’a 2 GHz - 3 GHz [39] [40] [41].
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Tableau 1-2 Comparaison entre différentes publications récentes sur les PAs
CMOS pour la téléphonie mobile

Référence | Technologie | Topologie Fréquence | Vdd | Pout | PAE | Application
[GHz] [V] | [dBm]
[33] 0.18um 2 étages cascode 1.95 34 | 255 45% | WCDMA
CMOS
[34] 0.5um 2 étages source 1.75 33 25 33% | WCDMA
CMOS commune
[35] 65nm 2 étages cascode 1.8 34 294 51% | WCDMA
CMOS + driver
[36] 0.18um 3 ¢tages 1,75 3.3 27 34% | GSM/EDGE
CMOS Modulation
: 1.8
amplitude
[37] 0.35um 2 étages source 1.8 31304 55% | GSM
CMOS commune
[38] 90nm I étage source | Broadband | 2.5 24.6 38.5 | UMTS/LTE/
CMOS commune 1.7-3.1 GSM/WLAN
/Bluetooth

1.3 Revue de la littérature sur les amplificateurs de puissance (PAs) RF

reconfigurables

1.3.1 Les PAs reconfigurables intégrés en technologie CMOS

L'évolution rapide du marché des télécommunications sans fil qui s’est opérée ces

derniéres années, en paralléle a la multiplication de divers protocoles numériques, a

favorisé le développement de systémes RF multistandards. Ceci est motivé par une

demande croissante en terminaux flexibles de petite taille et a prix compétitifs. A ce titre

plusieurs études exploitant les avantages que confére la technologie CMOS dans un
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contexte de production a grande échelle, ont ét¢ menées pour développer des PAs

multistandards sous forme de systéme-on-chip (SoC) ou system-in package (SiP).

En téléphonie mobile, les standards sont différenciés en fonction de la fréquence
d’opération et des techniques de traitement des signaux requis. En fonction de chaque
standard, il existe des spécifications établies par le 3GPP, concernant les performances
requises pour le PA en termes de puissance en sortie, de gain, d’efficacité et de la linéarité.
Ainsi la solution classique qui est généralement utilisée dans I’implémentation de PAs
multistandards est de combiner dans un module d’amplification, différentes unités de PAs,
chacun étant dédié a une bande d’opération spécifique. Actuellement, ce mode
d’implémentation est répandue dans les dispositifs commercialisés & 1’image du module

d’amplification quatre bandes GSM/GPRS présenté par le fabricant Samsung [36].

s

High-band Regulator Low-band
_PAIC Ic PAIC

"t 2nd
input Balun Driver Ddver

Input

c)

Figure 1-9  Module PA quatre bandes GSM/GPRS de Samsung [42]. a)Schéma
électrique. b) Circuit intégré PA. c¢) module mis en boitier

La Figure 1-9 montre le circuit intégré qui est composé de deux différents PAs, associés
a un systéme de contréle de la polarisation pour assurer un fonctionnement optimal dans les

bandes GSM850, EGSM, DCS/PCS et GPRS. Pour ce qui est des performances, le module
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délivre une puissance de 34.5 dBm avec une efficacité de 55% dans la bande GSM/EGSM
puis dans la bande DCS/PCS, la puissance en sortie est de 32.5 dBm avec une efficacité de

52%.

A Dinstar du dispositif ci-dessus, ’implémentation en paralléle de différents PAs
permet d’avoir un systéme d’amplification multistandard avec des performances optimales
relatives aux spécifications. Cependant cette technique induit une plus grande surface
d’intégration a cause de la multiplication de circuits et composants. Une alternative a
I’implémentation classique en parallele consiste & modifier le mode de fonctionnement d’un
seul PA suivant les besoins en termes de performances. Le niveau de puissance en sortie, le
gain, la linéarité et l’efficacité sont des paramétres qui dépendent grandement des
conditions de polarisation et de la charge en entrée et en sortie du PA. Ainsi les
performances du PA peuvent étre adaptées via une modulation de la polarisation et/ou une
adaptation des impédances. Différentes topologies de PAs reconfigurables en CMOS basés

sur une optimisation de 1’adaptation des impédances ont ét¢é publiées dans la littérature.

S. Yun et H-J Yoo ont exploité ce concept pour proposer un PA a gain variable en se
basant sur un réseau d’adaptation flexible [43]. Le principe de fonctionnement du dispositif

consiste a reconfigurer le réseau d’adaptation entre les 2 étages de transistors. La

oesesnasess smwo
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Figure 1-10 présente I’architecture du PA ainsi que le schéma du réseau d’adaptation
flexible. Celui-ci est a base d’inductances a valeurs variables, réalisées a I’aide de switchers
intégrés. Le circuit fabriqué en technologie CMOS 0.25 um exhibe un gain de 18.2 dB,

10.3 dB, et 18.1 dB pour les bandes de fréquences 0.9 GHz, 1.75 GHz et 2.4 GHz,

respectivement.
[ - emesy
Py nter | -~
sta
[ ] ® o
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O—D;—/o— inter | ..F,_[
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Figure 1-10  PA a gain variable par S.Yun et al. a) Schéma conceptuel. b) Réseau

d’adaptation flexible [43].

D. Imanishi et al. ont également développé un PA multi-bandes en employant une
approche similaire dans I’utilisation de composants passifs variables réalisés a 1’aide de
commutateurs, pour intégrer un systéme d’adaptation d’impédance reconfigurable [44]. Le
dispositif présenté par ces auteurs est un PA utilisant une contre-réaction résistive et un
circuit résonnant en parallele comme le montre la Figure 1-11 a). Dans ce type de
configuration, I’impédance en entrée est en fonction de la contre-réaction résistive et ce
méme concept peut aussi étre appliqué pour I’adaptation d’impédance en sortie. Dans le cas
présent, les auteurs ont adopté pour un PA différentiel avec un circuit résonnant en parallele
et des contre-réactions résistives a 1’entrée ainsi qu’a la sortie. Le schéma électrique du PA

multibande est présenté a la Figure 1-11 b). La fréquence de résonnance du circuit
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résonnant est contrélée en variant la valeur de la capacité équivalente C et pour chaque
fréquence d’opération, I’impédance en sortie est adaptée a 50 Q en ajustant la résistance de
contre-réaction. L’ajustement des valeurs de la capacité ainsi que la résistance est fait a
’aide de composants discrets et d’interrupteur CMOS. La configuration des commutateurs,

relative au fonctionnement dans les quatre bandes de fréquence, est exposée a la Figure

I-11 ¢).
Voo
Parallel
resonanceﬁ
0ut-:_\ {__eut-
"
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c)

Figure 1-11 PA multi-bandes proposé€ par D. Imanishi et al. a) PA a contre-réaction
résistive et résonnance en paralléle. b) Schéma complet du PA de D.
Imanishi et al. ¢) Configuration des interrupteurs pour les quatres
bandes d’opération [44].



33

30— : - 50
-+—P1dB —o— Psat

25 |-+ PAE@1dB —— PAE@maxL--| 40
E 20 30 T
U [
= w
3 15 20 &
Q.

10 10

5 0

0 1 2 3 4
Frequency [GHz]

Figure 1-12 Performances du PA multi-bandes proposé par D. Imanishi et al. [44]

Au niveau des résultats, Figure 1-12 montre de bonnes performances en termes de
puissance dans la gamme de fréquence 0.9 GHz-3 GHz, avec cependant une efficacité

maximale inférieure a 30%.

Une autre configuration de PA reconfigurable applicable aux applications GSM/EGDE
et basé sur un réseau d’adaptation agile, a été introduit par H. Kim et al. en [45].
L’adaptation des impédances en entrée de 1’amplificateur est assurée en connectant I’entrée
a un balun tandis que pour la sortie, le réseau d’adaptation est constitué d’un transformateur
RF ajustable. La reconfigurablité au niveau du transformateur est assurée par un varactor
intégré comme le montre la Figure 1-13. Le PA multi-modes est totalement intégré en
technologie CMOS et peut délivrer une puissance maximale de 32 dBm avec une efficacité
de 45 % pour les applications GSM et pour le mode EDGE, la puissance mesurée est de

27.5 dBm avec une efficacité de 28%.
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Figure 1-13 a) PA reconfigurable CMOS présenté par H. Kim et al. (b) High
power Varactor [45].

En résumé, la réalisation de PAs reconfigurables nécessite la disponibilité de systémes
d’adaptation d’impédance agile. En technologie CMOS, ces réseaux d’adaptation
d’impédance reconfigurables sont implémentés a I’aide de composants passifs intégrés.
Malgré la disponibilité de ces composants en technologie submicronique, leurs
performances sont limitées en termes de facteur de qualité et de pertes, ce qui se traduit

généralement au niveau du PA, par une dégradation de 1’efficacité et de la linéarité.

1.3.2  Les PAs reconfigurables a base de composants RF-MEMS

La récente émergence de la technologie RF-MEMS a ouvert la voie vers de nouvelles
solutions d’implémentation de systémes RF agiles plus performants grice aux avantages
démontrés par les microsystemes électromécaniques en radiofréquence (facteur de qualité
Q trés élevé, grande linéarité, faibles pertes...). Ainsi plusieurs recherches et études portant
sur les amplificateurs accordables a base de RF-MEMS, ont été menées au cours de la
derniére décennie. Les travaux répertoriés dans la littérature permettent de classer les PAs

reconfigurables & base de RF-MEMS publiés en 3 catégories : les PAs a niveau de
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puissance variable, les PAs a fréquence d’opération variable et les PAs a classe ajustable.
Les sections suivantes exposent les différentes solutions d’intégration de PAs

reconfigurables a base de RF MEMS publiées.

1.3.2.1 PAs a niveau de puissance variable

M. Kim et al. (2001) ont proposé un PA en technologie GaAs pouvant fournir deux
niveaux de puissance distincts en commutant le signal entre deux transistors [46]. Les deux
transistors de type p-HEMT GaAs sont de taille et de polarisation différentes. La
commutation du signal est assurée par un interrupteur MEMS intégré monolithiquement

avec les transistors. La structure du PA est représentée a la Figure 1-14.

Switch A 80-um HEMT

T
—0 Output
—

o 640-um HEMT

SwithB |

Figure 1-14 PA & puissance accordable proposé par M. Kim et al. (2001) [46].

Input 0——

Les résultats de mesure obtenus par les auteurs et représentés a la Figure 1-15,
démontrent qu’un gain maximal de 13.2 dB ou de 11.5 dB peut étre atteint a 10 GHz
suivant 1’état de commutation. Une efficacité maximale de 28.1% est délivrée par le PA
pour une puissance en entrée de 0.5 dB lorsque I’interrupteur A est activé. Inversement,
lorsque I’interrupteur B est actif, 1’efficacité maximale enregistrée est de 15.3% pour une

puissance en entrée de 8 dBm.
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Figure 1-15 Performances du PA a puissance accordable proposé par M. Kim et al.
(2001). (a) Gain en fonction de la fréquence. (b) Efficacité et gain en
fonction de la puissance d’entrée [46].

A travers ces travaux, les chercheurs ont démontré le potentiel des dispositifs MEMS
dans I’implémentation de PA reconfigurable. Toutefois, cette technique permet uniquement
de contrdler le niveau de puissance en sortie du PA, ce qui limite la flexibilité du dispositif.
En alternative, des PAs pouvant aussi étre reconfigurés en fréquence d’opération, sont

convoités pour les circuits RF d’émetteur-récepteur multi-bande et multi-mode.

A ce titre, C Zhang et A. E. Fathy (2009) ont développé un PA en GaAs, capable de
fonctionner sur deux bandes de fréquences avec des niveaux de puissance différents [[47].
L’approche utilisée par les auteurs est la combinaison d’un réseau d’adaptation
reconfigurable a une surface active modulable. La Figure 1-16 (a) représente le concept du

PA multi-mode et multi-bande.
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Figure 1-16 a) PA multi-bande et multi-mode proposé par C Zhang et A. E. Fathy
(2009). b) Réseau d’adaptation reconfigurable. ¢) Surface active
modulable [47].

Le réseau d’adaptation reconfigurable est implémenté a I’image d’un duplexeur avec
deux trongons de réseau d’adaptation agile et un interrupteur MEMS, comme le montre la
Figure 1-16 b). Le systéme d’adaptation reconfigurable permet d’ajuster ’impédance en
fonction de la fréquence d’opération, ce qui permet d’avoir ’efficacité élevé en « high-band

» et en « low-band ».

La surface active modulable est formée de 24 transistors séparés en deux groupes de 6
et de 18 respectivement, puis d’un interrupteur MEMS. Suivant que le PA opére en « high-
band » ou « low-band », un groupe de transistors est activé grace a I’interrupteur MEMS
qui permet de commuter le signal. Ainsi, le niveau de puissance de puissance en sortie du
PA peut varier suivant deux états. Une image de la surface active modulable est représentée

ci-dessous a la Figure 1-16 c).
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Figure 1-17 performances du PA multi-bande/ multi-mode par C Zhang et A. E.
Fathy, 2009). a) Low-band. b) High-band. ¢) Gain [[47].

Les performances obtenues par c. Zhang et A. E. Fathy sont exposées a la Figure 1-17.
Les résultats démontrent un niveau de puissance supérieur ou égale a 30 dBm avec une

efficacité de prés de 50% et un gain supérieur a 20 dB, pour les deux modes d’opération.

1.3.2.2 PAs a fréquence d’opération reconfigurable

La reconfigurablité en fréquence est une notion qui est convoitée dans I’implémentation
de PAs multi-bandes et multi-modes car les impédances présentées par le circuit
d’amplification varient considérablement en fonction da la fréquence d’opération.
Alternativement aux systémes a larges bandes, la flexibilité¢ fréquentielle permet de
modifier, a chaque bande de fréquence, I’impédance requise pour des performances

optimales du PA.



39

Fukuda, en collaboration avec d’autres chercheurs, a intégré différentes structures de
PA reconfigurable en fréquence démontrant de trés bonnes performances en termes

d’efficacité.

Le premier dispositif de PA reconfigurable présenté par Fukuda et Okazaki (2005), a la
Figure 1-18 (a) est constitué¢ d’un transistor FET connecté a un réseau d’adaptation
d’impédance agile en entrée et en sortie [48]. Le PA fonctionne dans les bandes de
fréquence 900 MHz, 1500 MHz et 2000 MHz. L’approche utilisée pour mettre en place le
systeme d’adaptation reconfigurable est de combiner des lignes de transmission avec des
stubs, ainsi que des interrupteurs MEMS qui ont pour fonction d’assurer une commutation
entre les différents stubs selon la bande d’opération. La Figure 1-18 (b) montre le réseau
d’adaptation en question. Lorsque le PA opere a la bande de fréquence 1, I'interrupteur
SW(i-1) est activé, ce qui permet de connecter la ligne de transmission TL(1), qui a une
impédance caractéristique égale a celle du systéme, & I’i-me stub pour assurer une
adaptation d’impédance optimale dans la bande de fréquence f(i). La longueur de la ligne
de transmission TL(i) ainsi que celle de I’i-eéme stub, sont établies pour la bande de
fréquence f(i) selon la méthode d’adaptation a simple stub. Les performances du PA tri-
bande fabriqué sont listées au Tableau 1-3 et la photographie du circuit est affichée a la

Figure 1-18 (c).
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Figure 1-18 (a) PA tri-bande proposé par Fukuda et Okazaki (2005). (b) réseau
d’adaptation reconfigurable. (c) Photographie du PA tri-bande [48].

Tableau 1-3 Performances du PA tri-bande [48]

Fréquence [MHz] 2000 1500 875
Gain petit signal [dB] 14 12.7 14
PAF max [%] 62 61 60
Pout 3 PAE max [dB] 293 29.6 29.8
Psat [dB] 30 30 30.2

Une variante du PA initial a été introduite par Fukuda et al. (2006) et présenté a la

Figure 1-19. Ce PA reconfigurable a la particularité de fonctionner sur quatre bandes

fréquences 0.9/1.5/1.9 et 2 GHz [49]. Le dispositif est basé sur la méme technique

concernant I’emploie d’un réseau d’adaptation reconfigurable a base d’interrupteurs

MEMS, de ligne de transmission et de stubs pour un fonctionnement sur différentes bandes

d’opération.
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Figure 1-19 PA quad-bande proposé par Fukuda et al. (2006) [49].

En comparaison avec le précédent circuit, le réseau d’adaptation comporte dans ce cas
un stub reconfigurable. Celui-ci a été congu en se basant sur une adaptation double stub afin
de pouvoir adapter convenablement I’impédance de sortie dans différentes bandes de
fréquence tout en minimisant la longueur des lignes de transmission. Dans cette
configuration, les lignes de transmission sont de longueur plus courte et par conséquent les
dimensions du circuit sont réduites. Ceci est vérifié en analysant le Tableau 1-4 qui expose
une comparaison des longueurs des lignes de transmission entre les deux circuits

d’amplification.

Tableau 1-4 Longueur des lignes de transmission [49]

Mode [GHz] 2.5 1.9 1.5 0.9
Conventionnal d; [mm)] 59 11 13.2 23.2
Proposed d’; [mm] 34 6.4 9.6 13

En termes de performances, le nouveau PA reconfigurable sur quatre bandes délivre

une puissance maximale supérieure & 30 dBm pour chaque bande de fréquence avec une
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efficacité de 46%; 53%; 43% et 62% pour les bandes 0.9 GHz, 1.5 GHz; 1.9 GHz et 2.5

GHz respectivement [49].

Une nouvelle topologie de PA reconfigurable fabriqué sur un substrat LTCC et basé sur
un réseau d’adaptation reconfigurable ainsi qu’un réseau de polarisation adaptable, a été
également développée par Fukuda et al (2008) [50]. La réseau de polarisation est
reconfigurable sur chaque bande de fréquence et a été congu, a I'image d’un RF choke,
pour bloquer le signal RF pendant qu’un courant DC est fourni au transistor par la source
de polarisation. Le réseau de polarisation reconfigurable permet d’éviter une dégradation du
gain et de I’efficacité en s’affranchissant de I’utilisation d’une résistance de polarisation ou
d’une inductance relativement élevée pour bloquer le signal RF. Le réseau de polarisation

adaptable ainsi que le schéma du PA reconfigurable sont représentés a la Figure 1-20.
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Figure 1-20 (a) PA quad-bande proposé par Fukuda et al. (2008). (b) réseau de
polarisation reconfigurable [50].
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Les performances atteintes sont similaires aux précédents dispositifs avec une efficacité
de 55%; 52%; 52%, et 40% pour les bandes de fréquence | GHz; 1.5 GHz; 1.9 GHz; et 2.5

GHz respectivement [50].

En analysant les différents PA reconfigurables développés par Fukuda et al, il apparait
que le réseau d’adaptation reconfigurable constitue 1’élément clé pour un fonctionnement
du PA sur plusieurs bandes de fréquences avec de trés bonnes performances. Cependant la
taille des circuits fabriqués constituent le principal inconvénient car le réseau d’adaptation,
constitué de trongons variables intégrés a P’aide d’interrupteurs MEMS, est subdivisé en un
nombre de sections correspond au nombre de bande d’opération. Ce dernier occupe une
surface d’intégration relativement grande de 'ordre de plusieurs dizaines de millimétre

carré en fonction du nombre de bandes.

1.3.2.3 PAs a classe d’opération ajustable

Les classes d’opération d’un PA différent en termes de linéarité et d’efficacité, qui sont
des parametres conflictuels. Une grande efficacité est souvent obtenue au détriment de la
linéarité et vice versa. Ainsi un PA a classe d’opération ajustable trouve son intérét dans les
systémes multistandard requérant deux techniques différentes de modulation des signaux a
savoir la modulation a enveloppe constante et a enveloppe variante. Pour ce faire P.J. Bell
et al. (2006) ont proposé un PA opérant entre la classe linéaire A et la classe E plus efficace
[S1]. Le passage entre les deux classes d’opération est assuré a l’aide d’interrupteurs
MEMS qui permettent de contrdler le systéme d’adaptation afin de présenter I'impédance
optimale pour chaque classe d’opération. Une photographie de I’amplificateur a classe

ajustable est représentée a la Figure 1-21. En termes de fonctionnalité, le Tableau 1-5
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expose une comparaison des performances entre le PA a classe ajustable a base de MEMS

et des PAs conventionnelles de classe A et E.

Figure 1-21 PA a classe ajustable proposé par P.J. Bell et al. (2006) [51].

Tableau 1-5 Comparatif des résultats de P.J. Bell et al. (2006) avec un

amplificateur de classe A et de classe E conventionnel [51].

Classe A Classe E
Paramétre | Conventionnel | Reconfigurable Parametre | Conventionnel | Reconfigurable
Pows, 148 20.3 dBm 19.7 dBm Pous, max 20.7 dBm 20.6 dBm
Gain 11dB 11 Gain 7.9 dB 7.8 dB
ND.1dB 27.5% 26.6% 1D, max 61.9 % 58.3%
PAE 45 25.3% 24.1% PAE o 53.2% 49%

En conclusion, ’intégration de PAs a de plus en plus performants et a cout réduit constitue

un défi majeur pour les chercheurs et concepteurs face a 1’évolution rapide du marché des

télécommunications sans fils notamment pour la téléphonie mobile. A ce titre I’apport de la

technologie MEMS permet de fabriquer des PAs reconfigurables en bande de fréquence et

compacts sur des technologies standards et compétitifs tels que le CMOS. C’est dans ce
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contexte que ce travail expose les différentes étapes de conception et de fabrication d’un
PA ajustable & ’aide de composants MEMS RF. Une ¢tude de différents concepts

d’adaptation d’impédance avec des dispositifs MEMS RF sera, a cet effet exploré.



Chapitre 2 - Amplificateur de puissance RF

Par définition I’amplificateur de puissance RF permet, dans une chaine RF, d’amplifier
un faible signal d’entrée en générant un niveau ¢levé de puissance en sortie a partir d’une
source de courant DC. Le PA est généralement concu pour fournir une puissance maximale
en sortie de ’ordre de centaines de milliwatts pour les terminaux mobiles et jusqu’a

plusieurs watts pour les stations de base.

Vb1 Vb2
i
bt |2
lin " Adaptation Circuit Circuit Adaptati lout
- ptation %,
Source — impédance polarisation C;rcct;nt polarisation impédance Charge
Zs TV'” en entrée en entrée en sortie en sortie TVout L

Figure 2-1  Structure générique d’un amplificateur RF

Considérant la structure générique d’un PA a un seul étage représentée a la Figure 2-1,
le circuit d’amplification est constitu¢ d’un circuit actif qui est le transistor, d’un systéme
de polarisation en entrée et en sortie, de deux réseaux d’adaptation respectivement
I’entrée et a la sortie de I’amplificateur, ainsi que d’une source et d’une charge. Dans la
chaine RF, la charge peut étre une antenne de transmission, un commutateur ou 1’étage
d’amplification suivant, tandis que la source peut matérialiser un générateur de signaux, un
étage d’amplification précédent ou la sortie d’un bloc RF en amont de la chaine. Les

réseaux d’adaptation en entrée et en sortie permettent de convertir respectivement les
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impédances a I’entrée et a la charge afin d’assurer un fonctionnement optimal du PA. Le
réseau de polarisation en entrée et en sortie permet de fixer la classe d’opération de

I’amplificateur.

2.1 Les parameétres S

En radiofréquence, tout circuit ou dispositif peut étre modélisé et représenté a la Figure
2-2 sous forme d’un quadripdle caractérisé par sa matrice de répartition encore appelée
parametres S [52]. Ceux-ci permettent de décrire le comportement électrique de circuits
linéaires en fonction des signaux d’entrée. En considérant les ports du quadripéle comme
I’équivalent d’une ligne de transmission d’un mode de propagation d’un guide d’onde, les
parametres S sont déterminés en fonction des ondes incidentes et des ondes réfléchies au

niveau de chaque port.

a b,

[S]

b1 arz

Figure 2-2  Représentation du dispositif sous forme de quadripdle

La matrice de parametres S est définie telle que :
b1) _ (al) _ [511 512] -
(52) = 151(52) avee[s] = [ "2 @D

{b1 = 5110, + 5120, (2-2)

by, = Sy1a; + Syza,



S/vi

SZ/.'

ng .

: coefficient de réflexion en entrée lorsque la sortie est adaptée

by
S11 = [—] avec a,=0
a;
coefficient de transmission inverse lorsque I’entrée est adaptée

b
S12 = [—1] avec a;=0

a;

coefficient de transmission directe lorsque la sortie est adaptée
b
Sy = [—2] avec a,=0
a

coefficient de réflexion en sortie lorsque I’entrée est adaptée

b
522 - [_2] avec 31:0
a;
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(2-3)

(2-4)

(2-5)

(2-6)

Les propriétés électriques de 1’amplificateur de puissance telles que le gain, les pertes

d’insertion, les pertes de réflexion ainsi que la stabilité peuvent étre définies en fonction des

parametres S.

2.2 Critére de stabilité

La stabilit¢ de I’amplificateur constitue la principale caractéristique a assurer dans un

premier temps afin d’éviter les oscillations au niveau du circuit actif, lesquelles ne sont pas

désirées. Ces oscillations apparaissent lorsque les ports en entrée et en sortie du quadripdle

présentent respectivement une résistance négative. En termes de coefficients de réflexion,

’amplificateur est alors stable si les coefficients de réflexion I, et I, associés

respectivement aux impédances en entrée et en sortie, ont leur module inférieur a 1 [52].
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L’analyse de stabilit¢ de I’amplificateur s’effectue en considérant deux critéres qui sont
définis en fonction des impédances de la charge et de la source. L’amplificateur est
inconditionnellement stable quelque soient les charges passives placées en entrée et en
sortie si les coefficients de réflexion a la source et a la charge sont respectivement

inférieurs a 1, soit :

15l <1
Il <1
_ S125211
Bt [l = |511 + Pl [ 1 (2-7)
_ $12521Ts
Touel = |20 + 2525 < 1 2-8)

Cette condition suffisante et nécessaire pour la stabilité¢ inconditionnelle peut étre
¢tudiée a partir du facteur de stabilité¢ de Rollet nommé K et du déterminant de la matrice de
parametre S qui est 4. Ainsi une stabilité¢ inconditionnelle est assurée si les deux contions

sur K et A4 sont respectées, a savoir :
4] = 1511522 + S125211 <1 (2-9)

181112 =522 12 +14]?
K =
2|S1257211

> 1 (2-10)

Si ces deux conditions ne sont pas simultanément respectées, I’amplificateur est défini
comme ¢€tant potentiellement instable. C'est-a-dire qu’il existe des valeurs de [ et [} pour
lesquelles le dispositif peut osciller. Dans ce cas, la stabilité en entrée et en sortie est

déterminée par des cercles de stabilité dont les équations sont :
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_ (S22=4S7)| _ | S12Saa 2-11)
[S111%~1412 [S221%-141?

I — ($11-4532) _ $12521 (2-12)
[S111%2-14]2 [S1112=14]?

Les cercles de stabilité en entrée et en sortie délimitent les régions stables et instables
de I'amplificateur. Les zones stables en entrée et en sortie sont déterminées suivant les
considérations sur les modules respectifs de S;; et S,>. Par exemple si [S;;| < 1 alors la
zone contenant le centre de 1’abaque de Smith est considérée comme la région stable de

I’amplificateur. La méme analyse est valable pour la stabilité en sortie si |S,,]| < 1.

2.3 Les paramétres caractéristiques d’un amplificateur de puissance RF

Un amplificateur de puissance RF est caractérisé par différents parametres quantitatifs
qui sont : la puissance, le gain en puissance, I’efficacité d’amplification et la linéarité. Ces
parametres sont décrits par la suite en se basant sur la théorie des amplificateurs RF

exposée en [53].

2.3.1 La puissance

Il existe deux grandes catégories de puissance dans un amplificateur de puissance RF:

la puissance DC et la puissance RF.

2.3.1.1 La Puissance DC

La puissance DC, aussi appelée puissance consommeée, correspond a la puissance regue
par ’amplificateur. Cette puissance provient notamment des sources de polarisation qui
débitent un courant et une tension continus. La puissance DC se calcule a partir de

I’expression suivante :



Ppe = Vil + Vol

2.3.1.2 La Puissance RF

Il existe plusieurs types de puissance RF que sont :

La Figure 2-3 illustre les différentes puissances mises en jeu dans le PA.

La puissance délivrée a la charge

1
P, = > |1L|2Re[ZL]

La puissance disponible de la source

Vsl|?
8Re[Zs]

PAVS -

La puissance réellement fournie a ’amplificateur

1
Py = > |11N|2Re[ZIN]

Et la puissance disponible de I’amplificateur

Vourl®

Py, = —2UT
AVA ™ gRe(Zour]

lPDC

Vs Z
PaVSIP|N l:>zavza PL‘
— —> — —

Figure 2-3  Différents types de puissance en jeu.

(2-13)

(2-14)

(2-15)

(2-16)

(2-17)
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2.3.2  Le gain en puissance

A I'image de la puissance RF, il y a plusieurs variantes pour le gain en puissance de
’amplificateur : le gain en puissance d’opération, le gain en puissance transducique et le

gain en puissance disponible.

Le gain en puissance d’opération est défini comme le rapport entre la puissance

Slivrée a r uissance fournie a ’amplificateur :
délivrée a la charge et la puissance fi e a I’amplificate

=
Gp =72 (2-18)

Le gain en puissance transducique est le rapport entre la puissance délivrée a la charge

et la puissance disponible de la source :

Gp = —X (2-19)

Pavs

Le gain en puissance disponible s’exprime comme le rapport entre la puissance

disponible a ’entrée de I’amplificateur et la puissance disponible a la source :

G, = “AvA (2-20)

Pavs
Contrairement a un amplificateur faible bruit, I’amplificateur de puissance a pour role
de maximiser la puissance RF en sortie lieu et place du gain.

2.3.3 Lefficacité

L’efficacité ou le rendement constitue la capacité de 1'amplificateur a délivrer une
certaine quantité de puissance a la charge en minimisant la puissance qu’il dissipe. Ce

paramétre est crucial dans la conception d’un amplificateur de puissance pour les systémes
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mobiles de télécommunications puisque I’autonomie des terminaux dépend grandement de
Pefficacité¢ en puissance. Il existe différentes définitions pour quantifier ’efficacité d’un
amplificateur de puissance a savoir le rendement de drain, le rendement en puissance

ajoutée et le rendement global.

Le rendement de drain est le rapport entre la puissance dissipée dans la charge et la

puissance DC.
n=-- (2-21)

Le rendement en puissance ajoutée permet d’évaluer ’efficacité de I’amplificateur en

tenant en compte le gain en puissance d’opération du dispositif.

PAE = "0 = (1 - i) (2-22)

DC Gp

Le rendement global est défini comme le rapport entre la puissance délivrée a la charge
et la puissance totale fournie a I’amplificateur, c’est a dire la somme de la puissance en

entrée et la puissance DC.

Nglobal = PvtPoe (2-23)

2.3.4 La linéaritée

La linéarité constitue une caractéristique essentielle de I’amplificateur de puissance RF
qui influe grandement sur les parametres du PA tels que la puissance et le rendement
maximal. A faible niveau de puissance le comportement de I’amplificateur est proche d’un
fonctionnement linéaire. Le signal de sortie est proportionnel a la tension en entrée et est

approximée par |’expression ci-dessous :
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Ve(£) = ko + I Vo (0) (2-24)

ou k; est le gain en tension.

Cependant lorsque 1’amplificateur est soumis a de fortes puissances d’entrée pour avoir
un rendement maximal, il se produit un phénomene de saturation de la puissance en sortie.
Les signaux subissent ainsi des distorsions dues aux conversions d’amplitude AM-AM et
de phase AM-PM. Il en résulte un fonctionnement non linéaire de I’amplificateur et une
génération de signaux parasites pouvant dégrader la qualité de réception. Le comportement

non linéaire du PA peut €tre approximé par un polynéme du n'me degré qui s’écrit :
Ve(t) = ka Vo () + ke V2(6) + ks VP () + o + ke, VI (1) (2-25)

La limite du fonctionnement de I’amplificateur en linéaire, dans le cas d’un seul signal
RF, est dénommé le point de compression a 1dB (CP1). Ce dernier dénote le niveau de
puissance a partir duquel le gain en petit signal est réduit de | dB, comme le montre la

Figure 2-4.

Puissance en A
sortie (dBm) - l

ICP1

. >
OCP1 Puissance en
entrée (dBm)

Figure 2-4  Point de compression 1dB
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Dans les systtmes de télécommunications, I’impact des non-linéarités de
’amplificateur de puissance dépend des applications et notamment du type de modulation
utilisé. Dans les systemes utilisant une modulation de fréquence, tel que le GSM ou le
Bluetooth, les considérations sur la linéarité sont moindre car ’amplitude de 1’enveloppe
est constante et les non-linéarités au niveau de la phase peuvent étre facilement atténuées
aussi longtemps que la bande passante du signal modulé reste inférieure a la fréquence de la
porteuse. Par contre pour les systemes modernes a I’image du WCDMA, EDGE, LTE, etc.,
utilisant des schémas de modulation en amplitude et en phase (QPSK, QAM,...), il devient
crucial de préserver une grande linéarité¢ d’amplification puisque I’information transmise

dans ce cas est portée par la variation de la phase et de I’amplitude de ’enveloppe du
signal.

Le comportement non-linéaire de I’amplificateur de puissance est caractérisé par deux
types de distorsions : les distorsions harmoniques et les distorsions d’intermodulation. Une
analyse mathématique permet de comprendre ces phénomeénes de non-linéarités.

2.3.4.1 Les distorsions harmoniques

Soit Vs(1) 1a fonction de transfert non linéaire de I’amplificateur de puissance tel que :

Vo(t) = kaVe(t) + koVE(O) + K3V (0 + -+ + K, V() (2-26)

ou Ve(t) représente le signal d’entrée de I’amplificateur tel que, V,(t) = Acoswt ona:

V.(t) = kjAcoswt + kpAcos?wt + kyAcosPwt + -+ + kyAcos" wt (2-27)

2
"2: + (kA + 2

3 ko A? kA3
ZA Ycoswt + 2TcosZwt + 3Tcos3wt + - (2-28)

Vs(t) =
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Apres développement il apparait des termes sous la forme K(4)cos(nwt) qui
représentent les harmoniques du signal amplifié¢ tandis que le terme en fonction de la

fréquence d’entrée représente la fondamentale.

La distorsion harmonique correspond en effet a une génération de nouvelles
composantes fréquentielles a des fréquences multiples de la fréquence fondamentale. La
fréquence de la n™ composante harmonique correspond 4 n fois la fondamentale. Ces
nouvelles composantes ne sont pas désirées lorsqu’elles occupent la bande spectrale utile en

réception et peuvent étre éliminées par filtrage a la sortie de ’amplificateur de puissance.

La Figure 2-5 illustre le concept des distorsions harmoniques.

Figure 2-5 Distorsions harmoniques a la sortie de I‘amplificateur de puissance

2.3.4.2 Les distorsions d’intermodulation

Les distorsions d’intermodulation du PA sont quantifiées a partir d’un test a deux
porteuses. Celui-ci consiste a faire varier I’enveloppe du signal pour utiliser I’amplificateur

sur toute sa dynamique.

Soit un signal d’entrée composé de deux sinusoides de fréquences fl et f2 et

d’amplitude A tel que :

V,(t) = Acosw,t + Acosw,t Avec w, = 2nf, (2-29)
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En prenant le modele non-linéaire de I’amplificateur, on dénote pour la sortie :

V(t) = kyA(coswqt + cosw,t) + kyA2(coswit + coswyt)? + k3 A3 (coswqt +
cosw,t)® + - (2-30)

En développant I’expression mathématique ci dessus, il va apparaitre des produits
d’intermodulation sous la forme K(4)cos(nw,t £ mw-t), ou m et n sont deux entiers. La non-
linéarité de I’amplificateur engendre la génération des raies harmoniques ainsi que des
composantes fréquentielles d’intermodulation autour des fréquences utiles. La Figure 2-6

permet d’illustrer ce concept. Les raies d’intermodulation sont a des fréquences du type:

fim =nfy £mfy

i
— Composantes fondamentales
Puissance | == Composantes d'intermodulation d'ordre 2
‘ Composantes d'intermodulation d'ordre 3
i : — Composantes harmoniques d'ordre 2 et 3
g .
| ¢ L
E . S
: l i | | .
F1 F2 2F1 2F2 3F1 3F2 Fréquence
F2-F1 2F1-F2 2F2 - F1 F2 +F1

Figure 2-6  Spectre du signal a la sortie de I’amplificateur

Les distorsions d’intermodulation sont caractérisées par leur ordre qui correspond a la
somme des fréquences composant le produit. Pour un signal avec N porteuses en entrée, la

somme (n; + n; + ... +ny) donne I’ordre du produit d’intermodulation.

Les produits d’intermodulation d’ordre impair sont les plus génants, notamment ceux
du troisiéme ordre (IM3) car elles se situent souvent a proximité des fréquences de

porteuse. Ceci peut perturber la transmission dans les canaux adjacents avec un étalement
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spectral du signal. L’impact des produits d’intermodulation d’ordre 3 est mesuré par le
point d’intersection du troisiéme ordre (IP3). A la lecture de la Figure 2-7, celui-ci
correspond a |’intersection des tangentes de la fondamentale et de I’intermodulation d’ordre

3 (IM3).

4 puissance en sortie (dBm)

1IP3 Point d’intersection d’ordre 3
en sortie (IP3)

Point de compression

»

ICP1 IIP3 en entree Puissance en entrée (dBm)

Pente 3

Figure 2-7  Point d’intersection du troisiéme ordre IP3

Dans le cas d’un systéme a plusieurs porteuses, la linéarité du dispositif d’amplification
est déterminée par le point d’intersection du troisieme ordre IP3. Pour les amplificateurs de
puissance RF intégrés le point d’interception du troisieme ordre en entrée 1IP3 est défini en

fonction du point de compression en entrée ICP, par I’expression suivante :

1IP3 = ICP1 + 9.6dB (2-31)

2.3.5 Adjacent Power Channel ratio (ACPR)

L’ACPR est un paramétre relié a la linéarité puisque c’est une mesure qui permet de

déterminer la quantité¢ d’énergie, induite par les distorsions de I’amplificateur, dans le
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canal adjacent par rapport au canal principal. L’ACPR constitue le rapport entre la
puissance moyenne dans une bande de fréquence B,.; ou B,;, définie a un offset £, de la
fréquence centrale £, et la puissance moyenne dans la bande fréquentielle B, définie autour
de la fréquence centrale. La Figure 2-8 illustre le concept de I’ACPR et son expression est

la suivante :

2 P(f)d
ACPR 5 = Ju, PDY (2-32)

g, PNAf+]g, PU)Af

Puissance (dBm)

-

fc— fo fc fC + fO

Fréquence

Figure 2-8  Adjacent Power Channel ratio (ACPR)

2.3.6  Error Vector Magnitude (EVM)

L’EVM est également un parametre qui caractérise les distorsions induites par le
comportement non-linéaire de ’amplificateur de puissance. L’EVM permet de quantifier
Perreur sur les données transmises apreés la démodulation. Concretement, il s’agit de la
différence entre le signal démodulé réel apres amplification et le signal tel qu’il aurait di
étre si ’amplificateur était parfaitement linéaire. 11 en résulte des informations sur I’erreur

de phase et de module du signal transmis. La Figure 2-9 permet de définir '’EVM pour un
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signal modulé par deux signaux en quadrature 1 et Q. L’EVM représente le module du

vecteur d’erreur.

Q Symbole mesure

Vecteur d'erreur

AQ <

AN
Erreur de phase AN

\ Symbole idéal

A 4

Al

Figure 2-9  Mesure de ’'EVM

EVM = \/AI? + AQ?

Avec Al = Imesuré - Iidéal

Et 40 = Qmesuré — Qiaéal

2.4 Les différentes classes de fonctionnement

(2-33)

(2-34)

(2-35)

Les amplificateurs de puissance sont classifiés en deux grandes catégories suivant leur

mode de fonctionnement : les amplificateurs linéaires et les amplificateurs a commutation

[54].

2.4.1 Les amplificateurs linéaires

Dans les amplificateurs linéaires, le transistor se comporte comme une source de

courant controlée par le signal d’entrée. Le transistor opere dans sa zone linéaire lorsqu’il
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est conducteur. Le courant et la tension en sortie sont donc respectivement proportionnels
au courant et a la tension en entrée. La Figure 2-10 expose le schéma générique d’un

amplificateur linéaire.

V polarisation

RFC
Vbias ’

DC block

DC block —,
‘ J_{ | L |

LO Co R optimale
|
|

| L

Figure 2-10 Schéma général d’un amplificateur de puissance linéaire

Il existe différentes classes d’amplificateur de puissance linéaire que sont les classes A,
B, AB et C. Chaque classe est définie par selon I’angle de conduction du transistor qui
correspond a la proportion du cycle de signal RF durant lequel le transistor conduit. L’angle
de conduction dépend du niveau de polarisation du transistor et caractérise la quantité de
signal d’entrée utilisé par le circuit actif pour I’amplification. La Figure 2-11 permet de voir
le niveau de polarisation du transistor MOSFET pour chaque classe d’amplificateur linéaire

ainsi que les droites de charges et la forme des signaux de courant et de tension mis en jeu.

Dans un amplificateur de classe A, le transistor est polaris¢ au milieu de la droite de
charge, de sorte qu’il soit toujours conducteur. L’angle de conduction est de 360°.
L’amplificateur opére en mode linéaire et la totalité du signal est amplifiée. Il en résulte une

minimisation des distorsions du signal de sortie.
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Pour un amplificateur de classe B, le point de polarisation en entrée se situe au niveau
de la tension de seuil Vth du transistor. Ce dernier n’est donc actif que pour les
composantes du signal supérieures a cette tension de seuil et le circuit n’amplifie alors que
la moitié du signal d’entrée. L’angle de conduction d’un amplificateur de classe B est de

180°.

4 1d (mA)

Imax |--—-

Zone linéaire

Imax -

Zone bloguée | <+— i

¢ Classe A
! b) | Zone de saturation
I /E[asse AB
Imin i
> Vd Classg 8
— >
Classe CVth b) Vestv)
2]
T an 2n 2n n 0
lout_max ; .
E Vout_max
0.5 lout_max
Vin 0.5 Vout_max |
ok
8] n 2n 2n an o] n 2n o 3n an
o) d) e)

Figure 2-11 Caractéristiques des amplificateurs linéaires (classe A, AB, B et ). a)
Droite de charge. b) polarisation du transistor MOSFET. ¢) Signaux de
courant en sortie. d) Signaux de tension en entrée. e) Tension a la
sortie de I’amplificateur de puissance

L’amplificateur de classe AB est un compromis entre la classe A qui a une grande
linéarité et la classe B caractérisée par un rendement élevé. Le point de polarisation d’une
classe AB se situe entre celui de la classe A et de la celui de la classe B. L’angle de

conduction est compris entre 80° et 360°.
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La classe C est caractérisé par un point de polarisation choisi de sorte que le courant ou

la tension en sortie reste égal a 0 pour plus de la moitié de la portion du cycle de signal RF.

Le transistor est polarisé, dans ce cas, en dessous de la tension de seuil et I’angle de

conduction se situe entre 0 et 180°. Le Tableau 2-1 expose les différentes classes en

fonction de leur de polarisation et de I’angle de conduction.

Tableau 2-1 Les différentes classes d’amplificateurs RF

Classe Angle de conduction | Point de polarisation | Courant de repos en
MOSFET Vgs sortie
A 2n Vgsmax/2 Imax/2
B T Vth 0
AB T—2n Vth - Vgsmax/2 0 - Imax/2
C 0-mn <Vth 0

Dans les amplificateurs linéaires de classe A, AB, B et C, le courant de drain au niveau

du transistor dépend de I’angle de conduction a et est défini par I’expression suivante :

Ipc + loyccos0

iDS(Q) =

Avec cos (g) = —

%s 6] <

Ipc

Toutr

et lpur = Imax—Ipc

Ainsi le courant ipg(8) peut €tre réécrit tel que :

Imax _
eos(al2) [cosO — cos(a/2)]

a
0 2

< |8l <m

0<|o] <=
2

0<10] <2

2 (2-36)

(2-37)

(2-38)

(2-39)
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L’analyse de Fourier du courant ips(6), permet de déterminer, et de représenter a la Figure
2-12, le courant DC ainsi que le courant des harmoniques en fonction de I’angle de

conduction.

Classe: A AB B C

A
Courant

Fondamentale

Imax/z

E 'max/r[ ______________

2mn n 0
Angle de conduction a

Figure 2-12 Composante DC et harmoniques de I’analyse de Fourier

Ces courants peuvent étre calculés suivant leur expression donnée ci-dessous :

- Courant DC :
1 Im
Ipc = 271f|9|< —1 cos@ )[COSQ — cos(a/2)] d6 (2-40)
IDC — Imax 2 sin(a/2)—acos(a/2) 1)

27 1—cos(a/2)

- Courant des harmoniques

f|9|< 1 Ic os@ w [cos8 — cos(a/2)].cos(nd) . db (2-42)
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La premiére harmonique n = ] représente la composante fondamentale dont son

expression en fonction de 1’angle de conduction est :

_ Ijax a-sin(a)
11 2n 1-cos(a/2) (2-43)

En classe A, I’amplitude du courant DC est maximal et le courant de sortie ne contient

que la composante fondamentale.

La classe AB présente I’amplitude Ia plus élevée pour la fondamentale et donc le niveau

de puissance le plus élevé en sortie.

En classe B, les harmoniques impairs deviennent nulle et I’amplitude du courant de la

fondamentale reste le méme que pour la classe A.

L’amplificateur de classe C est celui qui consomme moins de courant DC mais aussi
celui qui fournit le moins de courant a la charge puisque I’amplitude de la fondamentale est

au minimum.

Considérant que seul le courant de la fondamentale est présent au niveau de la charge,
les composantes harmoniques d’ordre supérieur sont éliminées a la sortie du transistor par
un le circuit résonnant a la fréquence d’opération. Ces harmoniques ne générent ainsi
aucune tension et le potentiel au niveau du drain est un signal sinusoidal dont I’amplitude
est fixée par la résistance optimale de charge de sorte qu’il y ait une excursion maximale de
la tension de sortie. La valeur de la résistance optimale garantissant cette condition est

donnée par I’expression suivante :

R = Vpoc—Vdsatr _ 2T Vpc—Vdsar 1-cos(a/2)
opt I " Imax | a-sin(a)

(2-44)
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La puissance délivrée a la charge optimale ainsi que la puissance DC s’écrivent

respectivement :

_ 1 (Vpc—Vdsar)® _ Inax a-sin(a) _
Pout o R, 4 '1—cos(a/2) ( DC Vdsat) (2‘45)

Et PDC = VDC' IDC (2'46)

A partir de ces expressions, il en est déduit le rendement de drain qui s’exprime en

fonction de I’angle de conduction du transistor :

— Pout — Vpc—Vadsat a—sin(a) (2-47)
n Ppc 2Vpe  2sin(a/2)—acos(a/2)

La puissance en sortie ainsi que I’efficacité de I’amplificateur linéaire dépendent de
I’angle de conduction. Une analyse de la

Figure 2-13 permet de statuer sur la performance de I’amplificateur de puissance
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Figure 2-13 Puissance en sortie de et rendement de 1’amplificateur linéaire en
fonction de I’angle de conduction

L’amplificateur en classe A est le moins efficace avec un rendement de 50%.

La classe B garde le méme niveau de puissance que la classe A mais avec une efficacité

améliorée. Le rendement maximal théorique en classe B est de 78.5%.

En comparaison aux autres classes de fonctionnement, la classe AB présente le niveau

de puissance en sortie le plus élevé avec un rendement compris entre 50% et 78.5%.

La classe C est par contre le mode de fonctionnement en linéaire ou I’amplificateur est
plus efficace avec un rendement théorique de 100% et une faible puissance en sortie.

2.4.2  Les amplificateurs a commutation

Les amplificateurs de puissance a commutation sont des amplificateurs non linéaires
dont leur principal avantage est qu’ils délivrent un rendement trés élevé de ’ordre de

100%. Ces types d’amplificateurs de puissance RF sont utilisés pour des systemes de
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modulation & enveloppe constante. Le principe de fonctionnement dans un amplificateur de
puissance a commutation consiste a utiliser un circuit actif comme un interrupteur a deux
¢tats. Le transistor fonctionne ainsi soit en mode bloqué ou en saturation. Dépendamment
de la classe d’opération, [’utilisation du transistor en interrupteur permet de commuter entre
le courant et une tension, ce qui permet de réduire les dissipations d’énergie. Il en résulte
ainsi un rendement d’amplification élevé. Parmi les amplificateurs a commutation il y’a la

classe D, la classe E et la classe F.

2.4.2.1 La Classe D

Un amplificateur de puissance en classe D est constitué d’un €tage de deux transistors
montés en cascode, avec un signal carré en entrée. L’architecture de I’amplificateur est
présentée a la Figure 2-14.(a). Dans la classe D, les transistors opérent en commutation. Ils
sont connectés de sorte qu’ils fonctionnement en antiphase. Lorsque le premier est saturé,
le second est en mode bloqué et vice-versa. En outre, les transistors sont couplés a un
circutt résonnant L-C en série qui permet d’avoir un courant sinusoidale en sortie. La forme
des différents signaux d’entrée et de sortie de I’amplificateur en classe D, est exposée la

Figure 2-14.(b)

Théoriquement, I’amplificateur de puissance en classe D peut fournir un rendement de
100%. Cependant, le rendement en pratique est seulement de 80% environ car les
commutations des transistors entrainent des pertes d’énergie. Ce type d’amplificateur est

utilisé dans les applications audio.
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0

Vdd

Figure 2-14 Classe D. a) architecture de I’amplificateur. b) Forme des Signaux :
Tension de drain — Courant total — Courant de drain en mode passant —
courant de drain en état bloqué [53].

2.4.2.2 La classe E

L’amplificateur de classe E comporte un transistor qui opére en commutation avec un
signal parfaitement carré en entrée. A I’instar de la classe D, la classe E peut avoir un
rendement théorique de 100% en minimisant les pertes de puissance en transition. Le
principe de fonctionnement s’explique a 1’aide de la Figure 2-15.a Lorsque le transistor est
en état bloqué, le courant /¢ charge la capacité Cp pendant que simultanément, un courant
[, circule dans la charge R, a travers le circuit résonnant en sortie. Une fois que le potentiel
Vd de la capacité Cp atteint une valeur approximativement égale a 3 fois Vp, le courant de
la charge commence a réduire le potentiel Vd. Ainsi en passant d’un état a |’autre, le

courant et la tension de drain du transistor prennent alternativement des valeurs positives ou
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nulles comme D’illustre la Figure 2-15.b. Dans le cas idéal, la puissance dissipée lors des

commutations est nulle.

VAN AN
E

g T T Toblin

a) ' b)
Figure 2-15 Classe E. a) Circuit d’amplification. b) Forme des signaux : Courant

total — Courant de commutation — courant de la capacité en paralléle
[53]

2.4.2.3 Laclasse F

A I’image des autres amplificateurs a commutation, la classe F intégre un transistor qui
fonctionne tel un interrupteur afin d’avoir un rendement trés élevé. Etant donné que la
commutation du transistor ne se fait pas de maniére drastique, il en résulte des pertes
énergétiques qui réduisent I’efficacité de I’amplificateur. Dans la classe F, le principe
consiste a éliminer les dissipations en €crétant le potentiel du drain. Des circuits résonnant
sont placés a la sortie du transistor pour ajouter des harmoniques au signal de drain afin de
I’approcher le plus possible d’un signal carré. Le nombre d’harmoniques en sortie

détermine la forme du signal et le rendement de I’amplificateur en classe F. Un rendement
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de 100% pour la classe F nécessiterait une infinité de filtres résonnant a la sortie du
transistor, ce qui est impossible. En pratique, les filtres sont remplacés par une ligne de
transmission quart-d’onde. La Figure 2-16 ci-dessous expose le schéma de 1’amplificateur

en classe F.

Vdd
'Dcl Loc c3 C5
\ r ] [ - Cblk
vin [ 3 s |
n Lﬂ Résonateur a la Résonateur a la [ ' R
3éme harmonique  5éme harmonique Lo co .
I
| B I

Figure 2-16 Amplificateur de puissance en classe F

2.5 Analyse « Load-pull » et adaptation d’impédance

2.5.1 Analyse « load-pully

L’analyse « load-pull » est une méthode de mesure qui permet de caractériser le
comportement de I’amplificateur en régime non linéaire. Cette technique de mesure permet
ainsi de déterminer les caractéristiques optimales de fonctionnement de ’amplificateur en
prenant en compte le modele large signal du dispositif. Une analyse «load-pull» (ou «
source-pull» pour l’entrée) consiste a représenter [’évolution des parametres de
I’amplificateur tels que la puissance, le rendement ou la linéarité (ACPR) en fonction des
impédances présentées a la source et a la charge. Dans le cas de I’amplificateur de

puissance RF, il s’agit généralement de déterminer les impédances optimales (source et
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charge) qui maximisent le niveau de puissance en sortie et/ou I’efficacité d’amplification
pour une fréquence d’opération et un point de polarisation donnés. Cette technique met en
ceuvre deux tuners a la source et a la charge respectivement afin de varier les impédances
vues par le dispositif. Les résultats d’une analyse «load-pull» sont ainsi représentés, comme
le démontre la Figure 2-17, sous forme de contours & puissance en sortie constante ou a
rendement constant. Une fois que les impédances optimales en entrée et en sortie du
dispositif sont déterminées a partir de 1’analyse «load-pull», 'impédance de I’antenne doit
étre transformée a partir d’un réseau d’adaptation d’impédance, en une valeur

correspondant respectivement aux impédances de source et de charge requises.

Efficiency

Figure 2-17 Analyse load-pull. Contours de puissance et de rendement [54].

2.5.2 Adaptation d’impédance

L’adaptation d’impédance est une notion cruciale dans la conception d’un amplificateur
RF puisqu’elle permet de minimiser au maximum la réflexion du signal RF transmis.
Concrétement, 1’adaptation d’impédance consiste a transformer I’'impédance de ’antenne
(généralement égale a 50 Q) en une valeur correspondante respectivement a I’impédance

optimale de la charge et I’'impédance optimale de la source du circuit. Lorsque le systeme
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est parfaitement adapté le coefficient de réflexion I” est égal a 0. Il en résulte ainsi un

transfert maximal de puissance a la sortie de I’amplificateur.

Au-dela de la transformation d’impédance, le réseau d’adaptation doit conserver
certaines propriétés a savoir présenter de faibles pertes et une bonne atténuation des
harmoniques d’ordre supérieur afin de maintenir un excellent transfert de puissance et un
rendement €levé. D’autres considérations telles que le coit, les dimensions physiques ou la

complexité sont prises en compte lors de la synthése du réseau d’adaptation d’impédance.

La synthése du réseau d’adaptation d’impédance se fait a partir de différentes
techniques basées sur des éléments localisés tels que les composants passifs discrets
(inductances, capacités) et sur des éléments distribués tels que les lignes de transmission.
Pour les différentes méthodes 1’adaptation d’impédance se fait a 1’aide de ’abaque de
Smith. Ce dernier est une représentation sur le plan complexe du coefticient de réflexion I
Il est constitué¢ de cercles représentant des résistances et des réactances constantes.
L’adaptation d’impédance avec des composants discrets ou des lignes de transmission
consiste a déplacer le point représentant I’impédance a adapter vers un second point en
parcourant un cercle de résistance ou de conductance constante. Chaque portion de cercle

parcourue donne la valeur du composant appropri€.

Du point de vue structurelle, les lignes de transmission sont plus souvent utilisées dans
I’adaptation d’impédance pour des fréquences d’opération supérieures a 10 GHz et allant
jusqu’a 100 GHz. Pour les applications en dessous de 10 GHz, notamment pour la
téléphonie mobile, les composants discrets sont privilégiés pour la synthése du réseau
d’adaptation car les lignes de transmission occupent généralement une grande surface

d’intégration et présentent des pertes relativement élevées [52].
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Pour une adaptation d’impédance avec des composants discrets, 1l existe 3 types de

topologies de réseau qui sont : le réseau en L, le réseau en T et le réseau en II.

Le réseau d’adaptation en L, matérialis¢ a la Figure 2-18, est composé de deux €léments
réactifs dont I’un est en série et I’autre en paralléle. Ces éléments réactifs peuvent étre des
inductances ou des capacités. La nature des composants ainsi que leur disposition dépend
du probleme a résoudre, notamment de la valeur de I’'impédance a adapter. Les éléments
réactifs sont déterminés a l’aide de I’abaque de Smith ou a partir d’une analyse

mathématique.

Zin Yin

Figure 2-18  Réseau d’adaptation d’impédance en L. (a) Topologie pour R, > Zj.
(b) Topologie pour R; < Z,.

En considérant I’impédance de la charge Z;, = R + jX, a adapter et I’impédance de
référence Z,, les valeurs de la réactance jX et de la susceptance jB des réseaux d’adaptation

de la Figure 2.14 peuvent étre déterminées théoriquement suivant deux cas distincts :

SiR, > Z,, le circuit d’adaptation d’impédance est sous la forme de la Figure 2.14.a et
la charge est adaptée si I'impédance vue en regardant a travers le réseau est égale a

I’impédance de référence. Dans ce cas :
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Zo = JX + - (2-48)

{B(XRL —X1Zy) =R, — Z, (2-49)

X(1—BX,) = BZ,R, — X,

Les expressions de X et B sont établies en résolvant le systéme d’€quations ci-dessus, ce

qui donne :

XLiJR§+XL2—ZORL
B =

2-50
RZ+X7 (230)

1 X1.Z Z
X=-+=22-== (2-51)
B Ry, BRj,

X et B peuvent prendre respectivement des valeurs positives ou négatives. S1 X > 0 cela
implique que 1’élément réactif en série est une inductance tandis que si X < 0, ce dernier
est une inductance. Inversement si B > 0, I’élément réactif en paralléle est défini comme

une capacité alors que si B < 0, celui-ci devient une inductance.

SiR, < Z,, le réseau d’adaptation d’impédance en L est sous la forme de la Figure

2.18.b et la charge est adaptée si I’admittance vue en regardant a travers le réseau est égale

1 .
a /Zo' Dans ce cas,on a:

Yo =Y
1 1
1oyt 2-52
Zg J R +j(X+jXL) ( )

{BZO((X +jX,) =27y — R, (2-53)

(X +XL) = BZORL
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Les expressions de X et B sont établies telles que :

B=+4+2 [2ZRL (2-54)

A Ry

X=2yR(Zo—R) - X, (2-55)

Le réseau d’adaptation d’impédance en L permet d’adapter théoriquement a une
fréquence donnée ou sur une bande étroite, n’importe quelle combinaison d’impédances de
source et de charges. Pour ce type de réseau, Il n’existe cependant qu’une seule valeur du
facteur de qualité permettant I’adaptation, ce qui limite le choix en termes de bande
passante et de sélectivité. Pour contréler le facteur de qualité et améliorer la réjection
d’harmoniques il est nécessaire d’ajouter un troisiéme €lément réactif pour former un

réseau d’adaptation en T ou I, respectivement représenté a la Figure 2-19.

X1 X2

Zo ZO
Zin Zin
iB Z B1 B2 Z

a) b)

Figure 2-19 Réseau d’adaptation a 3 ¢léments réactifs. a) Réseau en T. b) réseau
en II.

L’adaptation d’impédance par des réseaux en T ou en II permet le choix du facteur de
qualité, lequel peut prendre n’importe quelle valeur a condition qu’elle soit supérieure a

celle du réseau en L assurant la méme fonction. La synthése des réseaux en T ou en Il peut
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étre étudiée en considérant ces derniers comme plusieurs réseaux d’adaptation de type L en

cascade.



Chapitre 3 - Intégration de réseaux d’adaptation
d’impédance reconfigurables a base de
composants RF-MEMS

L’évolution fulgurante de la radio communication mobile au cours de ces derniéres
années et la demande croissante en dispositifs sans fil multifonctionnels ont favorisé le
développement de terminaux multistandards. Ces derniers inteégrent des architectures front-
end RF intelligents permettant d’avoir un fonctionnement optimal suivant les différents
protocoles numériques liés aux communications mobiles. Afin de s’affranchir de la
multiplication des circuits par la mise en parallele de plusieurs blocs, les front-end RF
intelligents nécessitent des réseaux d’adaptation d’impédances agiles pour opérer en
multimode et/ou en multibande. Ceci se traduit par une réduction considérable de la surface
d’intégration et un gain en termes de consommation d’énergie. Les systémes d’adaptation
agiles permettent de contréler et de conformer I’impédance entre les différents blocs
constituant la chaine RF tels que I’antenne et I’amplificateur de puissance suivant
différentes bandes de fréquences et conditions d’opération. Au regard de sa fonction, le
systéme d’adaptation reconfigurable doit étre caractérisé par une grande plage de
couverture en termes d’impédance, une large bande passante ainsi que de faibles pertes
d’insertion afin de préserver un transfert de puissance optimale entre les différents blocs. Le
réseau d’adaptation d’impédance agile constitue un élément déterminant dans

’optimisation des systémes de télécommunication mobile multistandards.
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Le réseau d’adaptation agile peut en outre répondre aux besoins de caractérisation des
transistors de puissances et de bruit lors d’une mesure «load-pull». Dans ce cas, le réseau
d’adaptation se comporte comme un synthétiseur d’impédances variables permettant de

trouver I’tmpédance qui valide un fonctionnement optimal du circuit testé.

L’aveénement des microsystémes électromécaniques appliqués a la radiofréquence a
orient¢ les recherches vers la mise en place de réseaux d’adaptation d’impédances
reconfigurables a bases de RF-MEMS. Cette tendance se justifie par les avantages que
confere la filiere technologique RF-MEMS en comparaison avec les autres technologies de
semi-conducteur. Les composants RF-MEMS sont compacts et disposent d’une grande
linéarité, d’un facteur de qualité élevé et d’une grande isolation. Ces dispositifs sont
controlables électroniquement et présentent de faibles pertes ainsi qu’une consommation en

puissance relativement faible.

De nombreuses contributions scientifiques reliées a I’intégration de réseaux
d’adaptation ou de synthétiseurs d’impédance recontigurables a base de MEMS-RF ont été
publiées. L’ensemble des solutions proposées dans la littérature peut étre catégorisé€ en trois
différentes stratégies d’intégration de systémes d’adaptation agile avec des MEMS-RF : le
réseau d’adaptation LC agile a base de MEMS, les réseaux d’adaptation a une ou multiples
trongons variables et les réseaux d’adaptation a base de ligne de transmission MEMS

distribuée.
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3.1 Les réseaux d’adaptation agiles a base de RF-MEMS publiés dans la

littérature

3.1.1 Réseaux d’adaptation LC agile a base de RF-MEMS

L’ implémentation d’un réseau d’adaptation d’impédance LC agile a base de dispositifs
RF-MEMS consiste essentiellement a remplacer les composants discrets traditionnels, a
savoir les inductances et capacités variables, par leur contrepartie dans la filiére
technologique RF-MEMS. Cette approche a été utilisée par Fouladi et al. dans la
conception d’un amplificateur de puissance faible bruit (LNA) reconfigurable en opérant a

5.2 GHz pour les applications WLAN [56]. La Figure 3-1 expose le circuit en question.
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Figure 3-1 a) LNA reconfigurable en technologie CMOS-MEMS. b)
Photographie du circuit fabriqué. ¢) Couverture du réseau d’adaptation
en entrée et en sortie [56].
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Le LNA est congu en technologie CMOS 0.18um avec des réseaux d’adaptation LC
agiles respectivement a I’entrée et a la sortie. Ces derniers permettent d’adapter
respectivement les impédances a la source et a la charge suivant les conditions variables
afin de maintenir un gain constant de 14.3 dB et un niveau de bruit équivalent a 2.3 dB. Les
réseaux d’adaptation agiles sont constitués d’inductances micromachinées et de capacités
variables MEMS a haut facteur de qualité. Ces composants sont intégrés a partir d’un
procédé de gravure CMOS-MEMS pour fabriquer les dispositifs RE MEMS (inductances et

capacités variables) a partir d’une technologie CMOS standard [57].

Un réseau d’adaptation LC agile a base de capacités variables MEMS et de cellules LC
résonnants a €t¢ proposé par Kim et al. [58]. Cette approche qui consiste a utiliser des
circuits LC résonnant a une fréquence proche de la fréquence de résonnance permet
d’améliorer la plage de variation d’impédance du tuner. Le réseau d’adaptation représenté a
la Figure 3.2 est constitué de deux circuits résonnants LC a fréquence d’opération variable
et des capacités variables MEMS C1 et C3. Les circuits résonnants sont composés chacun
par une capacité variable MEMS (C2 et C4) en paralléle avec une inductance variable
réalisée a I’aide d’une capacité variable MEMS (C5 et C6) et de deux inverseurs J. L’agilité
en fréquence est assurée par la variation des différentes capacités MEMS des circuits
résonnant : C2, C4, C5 et C6. Par ailleurs, les capacités variables C1 et C3 ont pour rdle
respectif de modifier I’amplitude et la phase du coefficient de réflexion. Le réseau
d’adaptation reconfigurable est ainsi capable de synthétiser des impédances dans le second
et le troisiéme quadrant de I’abaque de Smith pour des applications dans la bande de

fréquence Ka avec un VSWR maximal de 21.2 a 25 GHz.
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235 GHZ

Figure 3-2  a) Schéma du tuner agile. Meures en termes de couverture
d’impédance b) 25 GHz. c) 23,5 GHz [58].

La Figure 3-3 présente un réseau d’adaptation LC agile a base de commutateurs RF-
MEMS développé par Bezooijen et al. pour des applications multistandards [59]. Celui-ci
est constitué d’une matrice 5 bit de commutateurs capacitifs MEMS, d’interrupteur MOS «
high voltage », d’un générateur de fortes tension, d’un détecteur de phase et d’un compteur
binaire haut/bas. Le principe de fonctionnement du circuit propos¢ consiste essentiellement
a compenser la partie imaginaire de I’antenne en contrdlant la phase détectée P, 4, de
I’impédance Z,. La phase permet de véhiculer I’information par rapport a une
désadaptation de I’impédance. Cette phase résulte de la différence de phase entre le courant
et la tension a I’entrée du réseau. A la sortie du mixeur, le signe de D. 4, est évaluée a
travers un limiteur afin d’ajuster le compteur binaire en incrémentant ou décrémentant la
sortie du compteur par un pas de 1 LSB. Le compteur contréle ainsi les interrupteurs MOS
qui permettent de polariser les MEMS dans la matrice de commutateurs capacitifs RF-

MEMS. La capacité résultante de la matrice de commutateurs MEMS peut varier entre 1pF
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et 15 pF avec un pas de 0.5 pF. Le module d’adaptation testé démontre une correction
d’impédance maximale de -75) ©Q a 900 MHz et 1800 MHz. Ce réseau d’adaptation LC

agile peut opérer sous les standards GSM, EGDE, et WCDMA.

DC BIASING

RFout

Figure 3-3  a) Schéma bloc d’un réseau d’adaptation agile LC. b) Photographie de
la matrice de capacité 5 bits [59].

En sus des varactors MEMS, un réseau d’adaptation LC agile peut étre €galement
implémenté a 1’aide d’inductance MEMS variables a I'image du tuner d’impédance
variable étudié par Bakkali et al [60]. Celui-ci est un réseau LC adaptatif de type L congu
pour la bande ISM (2400-2480 MHz). 1l est constitué d’une inductance variable MEMS et
d’une capacité variable réalisée a ’aide de diodes varicaps. L’inductance MEMS variable,
représentée a la Figure 3-4, comprend un solénoide et un noyau composite
piézomagnétique qui a une couche ferromagnétique a perméabilité tres élevée. Ceci lul
confere une grande magnétisation et un niveau de magnétostriction intermédiaire.
Lorsqu’une tension est appliquée aux électrodes, la poutre qui a des propri€tés
piézoélectriques, voit sa longueur rallongée ou réduite suivant le signe de la tension DC.

Cette déformation entraine un transfert de stress tensile ou compressif vers le noyau
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ferromagnétique, ce qui modifie sa perméabilité du fait magnéto-élastique. Il en résulte une
variation de I’inductance dont les valeurs minimales et maximales sont de 2 nH et 7 nH
respectivement. La fonctionnalit¢ du réseau d’adaptation agile intégrant I’inductance
variable a été¢ démontrée par I'auteur a travers une série de simulation du réseau sur la
bande de fréquence 2-3 GHz. Pour une charge variable entre 70 € et 150 €, les résultats
montrent que chaque point peut étre adapté a I'impédance de source a la fréquence 2.4

GHZ avec un coefficient de réflexion supérieur a 30 dB.

Upper and lower electrodes (Pt or Ru)

4-tumns Cu
solenoid inductor

High frequency soft feromagnetic
............... laminated FeHN core with intermediate
magnetostriction value

(110x200x 1ym)

Profied uniaxial 400nm
thick PZT bridge

Figure 3-4  Inductance variable MEMS [60].

3.1.2 Réseaux d’adaptation agile a base de trongons variables

Au-dela du réseau d’adaptation de type LC, la seconde approche la plus commune pour
intégrer un réseau d’adaptation d’impédance agile est I’utilisation de trongons (stubs)
variables. En circuit ouvert ou fermé, les trongons peuvent étre utilisés pour reconfigurer
I’impédance en ajustant la longueur électrique ou la distance entre les stubs a ’aide de
composants RFE-MEMS agiles. Cette technique a ét¢ employée par H.-T. Kim et al. pour
’implémentation d’un tuner digitale capable de couvrir le second quadrant de ’abaque de
Smith en [58]. Cette zone correspond généralement aux impédances optimales de charge

pour les transistors de puissance. Comme le montre la Figure 3-5 le synthétiseur
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d’impédances est constitué¢ d’une ligne de transmission quart-onde (A/4) ou chaque
extrémité est connectée a des trongons chargés par des interrupteurs capacitifs MEMS. En
activant séparément les interrupteurs le long des trongons, la capacité shunt ainsi que la
longueur é€lectrique de la ligne peuvent étre augmentées. Il en résulte ainsi une large
variation de I’impédance. Les résultats des mesures effectuées sur ce tuner agile démontrent
une couverture de la zone visée dans la bande de fréquence 29-32 GHZ avec une VSWR

maximal de 32.3 4 30 GHz.

Port | A4 (Z2,=22 Q) Port 2

stub A 4
] siwA6 s/wB6

MEMS

capacitors

2 I
shwAl s/wBl
a) b)

Figure 3-5 a) Schéma du tuner d’impédance digitale proposé par H.-T. Kim et al.
b) Meures en termes de couverture d’impédance [57].

Des auteurs comme Heikkila et al. Et Papapolymerou et al. ont apporté¢ de nombreuses
contributions sur les systémes d’adaptation reconfigurable a trongon unique ainsi qu’a
double ou triple trongons. Dans tous les cas répertoriés, des composants MEMS tels que
des capacités variables ou des commutateurs sont utilisés comme vecteur de I’agilité des

réseaux d’adaptation d’impédance.

L’adaptation d’impédance a trongon unique (single stub) consiste a placer un trongon
de | en parallele a la ligne de transmission chargée comme ’expose la Figure 3-6. Le

trongon peut étre placé en circuit fermé ou en circuit ouvert. Pour une adaptation de la
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charge Y, par rapport a Y, le trongon doit étre placé a une distance d de la charge de sorte
que I’admittance de la ligne ait une partie réelle égale a Y. Ensuite, la longueur du trongon
est déterminée telle que I’admittance d’entrée qui est Y;,,= Y, +7Y; soit égale a Y, sachant
que I’admittance du trongon Y; est purement imaginaire. La distance a laquelle se situe le
trongon ainsi que sa longueur sont les principaux parametres de conception pour le réseau
d’adaptation a trongon unique. Ceux-ci sont déterminés a I’aide de I’abaque de Smith. En
plagant une capacité variable au bout du trongon en parallele, la susceptance a ’entrée du

trongon peut €tre modifiée selon différentes impédances a adapter.

Yq
Yo

Figure 3-6  Adaptation d’impédance a trongon unique (single stub)

Cette approche a trongon variable permet de synthétiser différentes impédances mais
avec une couverture sur 1’abaque assez limitée. A la Figure 3-7 est représenté le tuner
d’impédance a trongon unique optimisé par Heikkila et al. [60]. Dans le synthétiseur
d’impédance proposé, des lignes de transmissions a charge capacitive sont placées avant et
aprés le trongon variable afin d’améliorer la couverture d’impédance ainsi que la bande
passante. Pour ce faire, 10 commutateurs capacitifs MEMS permettent de produire 1024
états d’impédance. Les résultats de mesure démontrent une bonne couverture dans la bande

de fréquence 20 GHz - 50 GHz avec un VSWR maximal de 32.3 a4 40 GHz.
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Figure 3-7 a) Schéma du Tuner d’impédance agile a trongon unique proposé par
Heikkila et al. b) Photographie du circuit fabriqué. ¢) Commutateur
capacitifs MEMS RF. d) Couverture d’impédance [60]

Des synthétiseurs d’impédance double trongon ou triple trongon basés sur la méme
technique d’optimisation ont été également développés par le méme auteur pour les

systemes RF opérant entre 6 GHz et 24 GHz [61].

La technique d’adaptation a double trongon utilisant des commutateurs MEMS a ¢été
détaillée par Papapolymerou lors de la conception d’un réseau d’adaptation reconfigurable
pour des front-ends RF intelligents [62]. Cette méthode qui est décrite a ’aide de la Figure
3-8, consiste a trouver les susceptances B, et B, des trongons ainsi que la distance entre les

deux pour I’adaptation de Y;a Y, suivant I’intervalle d’impédance a adapter. Une analyse
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mathématique a ¢été alors proposée pour résoudre le probléme. Soit V= G, +jB,

’admittance de la charge, ou G, et B, représente respectivement la partie réelle et

o
sinZ(Bd)

imaginaire de Y;; I'intervalle des valeurs de G, a adapter est donnée par: 0 < G; <

oup = T" est la constante de phase de la ligne de transmission. Apres avoir déterminé la

plus petite distance qui permet a toutes les valeurs de la partie réelle de Y; d’étre incluse
dans I'intervalle de G, les susceptances B, et B, peuvent étre calculées selon les équations

ci-dessous :

Y0+\/(1+t2)G[Y0—Glzt2

B, =-B; t - (3-1)
iYOJ(1+t2)G¢Y0~GIZt2+G[YO
Bz = Gt (3-2)
t = tan(fd) (3-3)
‘ ............... d ............. »
]
Yo jBl Yo sz Yo

Figure 3-8  Adaptation d’impédance a double trongon [62]

Les valeurs des capacités associées a B, et B, sont données en fonction de la fréquence

d’opération f par C, =B,/2xnf. La démonstration de cette approche a été validée a travers la
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fabrication d’un réseau a trongon reconfigurable 4 bits composé de capacités fixes ainsi que
de commutateurs capacitifs MEMS. En plus du schéma conceptuel, la Figure 3-9 expose
une vue sur le commutateur MEMS fabriqué ainsi que la distribution des charges sur

I’abaque de Smith a Ja fréquence 20 GHz.

. . Transmission line )
Dielectric Switch membrane

Figure 3-9  a) Synthétiseur d’impédance variable a double trongon proposé par
Papapolymerou. b) Commutateur RF MEMS. ¢) Couverture
d’impédance [62]

3.1.3 Réseaux d’adaptation a base de ligne de transmission MEMS distribuée

La demiere stratégie d’intégration d’un réseau d’adaptation reconfigurable publiée dans
la littérature repose sur la théorie des lignes de transmission MEMS distribuées (DMTL =
Distributed  MEMS Transmission Line). Celle-ci consiste a ajuster 1’impédance
caractéristique ainsi que la vélocité de phase de la ligne de transmission en fonction de la
charge a adapter a I’aide des capacités variables MEMS réparties le long de la ligne.

Lorsqu’une des capacités MEMS est activée, la charge capacitive au niveau de la ligne de
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transmission augmente, ce qui se traduit par une faible impédance localisée et une constante
diélectrique effective élevée. Heikkila et Rebeiz se sont basés sur cette méthode pour
intégrer des réseaux d’adaptation d’impédances reconfigurables et compactes, fonctionnant
entre 4GHz et 18 GHz, puis entre 20 GHz et 50 GHz, pour des applications d’amplification
en puissance [63][64]. Le circuit en [63] et représenté a la Figure 3-10 est fabriqué sur un

circuit de verre et comporte 8 sections, ce qui permet d’adapter 256 impédances.

INPUT S1

11

Figure 3-10 a) Réseau d’adaptation reconfigurable a DMTL proposé par Heikkila
et Rebeiz. b) Circuit fabriqué. ¢) Couverture d’impédance [63].

Pour chaque section, la variation de la capacité est controlée avec la mise en série d’une
capacité fixe MAM (métal-air-métal) avec un commutateur capacitif MEMS. Ce derier
exhibe un rapport de capacité de 8:1. A 1’état haut, c’est a dire lorsqu’aucun commutateur
n’est activé, 'impédance du systéme reste égale a I'impédance de référence qui est de 50
Q. A Pinverse, si un ou plusieurs commutateurs sont activés, le réseau transforme cette
impédance en une valeur plus petite. Les données résultantes de la caractérisation du

dispositif démontrent, a la Figure 3-10 (c), une bonne couverture en termes d’impédance
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sur la gamme de fréquences désirées. Pour adapter une impédance en sortie de 10 Q a la
charge 50 Q, le niveau de pertes enregistré est de 0.5 dB dans la bande 4-12 GHz et est

inférieura 1.5 dB a 18 GHz.

Dans la solution proposée par Lu et al. le réseau d’adaptation a base de DMTL est
optimisé pour une meilleure couverture des impédances en tenant compte I’impact de la
puissance RF [65] [66]. La Figure 3-11 expose la photographie du réseau d’adaptation
fabriqué sur un substrat de silicium a haute résistivité, ainsi que les résultats en termes de

couverture d’impédance.

Figure 3-11 a) DMTL a capacités variables MEMS sans contact proposé par Lu et
al. b) Couverture d’impédance a 30 GHz [65].

Par rapport a un DMTL classique, la couverture en impédance est améliorée de pres de
80% grace a I’ajout d’une capacité MIM (métal-isolant-métal) a I’extrémité du synthétiseur.
Ceci s’explique par le fait que la capacit¢ MIM transforme la charge de 50 Q en une
impédance plus petite. Le réseau d’adaptation comporte 4 sections avec chacune une
capacité¢ variable MEMS optimisée pour supporter une puissance RF de 3.5 W. La
puissance RF supportée a ét¢ améliorée en utilisant des capacités variables MEMS sans

contact et aussi en plagant stratégiquement les dispositifs MEMS le long de la ligne de
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transmission. La disposition particuliere des MEMS permet de garantir une excursion
maximale extension qui est €gale pour toutes les capacités variables. Le circuit occupe une

surface de 0.49 x 0.1 mm? et démontre une large variation d’impédance a 30 GHz.

Un adaptateur d’impédance reconfigurable a «double slug» basé sur une architecture
DMTL a été proposée par Shen et Barker [67] [68]. Le schéma de principe d’un tuner
analogique a double « slug » est représenté¢ a la Figure 3-12. Il est constitué¢ de deux
sections de transformateur d’impédance a ligne quart-onde (slug) et de deux sections de
ligne de transmission d’impédance caractéristique Z,. Le déplacement des « slugs » le long
de la ligne permet de modifier localement I’impédance de celle-ci. Les distances @, et &,
qui sont relatives a la position des « slugs », définissent la charge a adapter tandis que la
longueur électrique des « slugs » de 90° est utilisée pour déterminer la fréquence
d’opération. En se basant sur cette configuration a double slug, le réseau d’adaptation peut
étre ajusté pour différentes impédances de charge en variant @, ainsi que &>, et suivant
différentes fréquences d’opération en modifiant la longueur électrique des « slugs ». Pour
ce faire, le concept du réseau & DMTL a été adopté avec une ligne CPW a haute impédance
(96 Q) chargée par 80 commutateurs RF MEMS. Le réseau a été¢ congu pour présenter une
impédance de 50 Q quand tous les commutateurs sont a 1’état haut. Par contre lorsqu’un
commutateur est activé, I’impédance locale de la ligne CPW est diminuée jusqu’a la valeur
désirée Zm. Cette section se comporte alors comme un slug de 90°. En activant différents
commutateurs il est possible de changer la longueur physique des « slugs » ainsi que les
longueurs électriques @, et @, Le DMTL est fabriqué sur un substrat de quartz avec des
commutateurs capacitifs MEMS & contact minimal pour éviter les problémes d’adhérence

et améliorer la fiabilité du circuit. Les résultats de mesure démontrent une couverture
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uniforme des 4 quadrants de 1’abaque de Smith et un VSWR maximal de 12 dans la bande

de fréquence 10-30 GHz. Le niveau de pertes en insertion est inférieur a 3 dB.

Transtormer Transformer

£, B /.(, Z,
[ Zm s
S o
ource 62 91
o0 y0* l.cad
900 0, 900 8,

Figure 3-12 a) Tuner d’impédance « double slug» a base de DMTL proposé par
Shen et Barker. b) Couverture d’impédance pour 10 GHz et 20 GHz
[67].

De ce qui précede, 1l en est déduit que les lignes de transmission MEMS distribuées
offrent un potentiel prometteur concernant I’implémentation de réseaux d’adaptation
reconfigurables compacte avec de trés bonnes performances en terme de couverture
d’impédance. Cependant, les différentes contributions répertoriées ci-dessus regroupent des
structures qui ne sont pas applicables a la téléphonie mobile car ces dispositifs operent a
hautes fréquences ou avec une couverture relativement faible en dessous de 5 GHz. Au
regard de ce constat, Domingue et al. ont mis en place une méthodologie de conception et
d’optimisation des réseaux DMTL pour les applications micro-ondes basse fréquence [69].

Les travaux publiés reposent sur une analyse conceptuelle qui souligne I’impact des
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différents parametres d’intégration dans [’optimisation et la réduction de la taille des
structures pour des fréquences plus basses. Ces parametres sont: [’'impédance
caractéristique de la ligne non chargée, la constante diélectrique effective, le rapport de
capacité, la longueur physique totale, et les dimensions d’une section unitaire. Le concept
développé a été¢ démontré a travers la fabrication d’un réseau d’adaptation variable DMTL
opérant entre 3 GHz et 8 GHz avec I’insertion d’une ligne a discontinuité « slow-wave» [70
[71]. La Figure 3-13 présente la photographie du dispositif fabriqué ainsi que les résultats
de mesure. L utilisation de la ligne « slow-wave» permet d’avoir une bonne couverture sur
I’abaque de Smith avec une réduction de la longueur physique du circuit de pres de 25 %

par rapport a un DMTL a ligne CPW classique.

Figure 3-13 a) Réseau d’adaptation DMTL a slow-wave proposé par F. Domingue
et al. b) Couverture d’impédance [70].

Une nouvelle structure de DMTL basée sur I'utilisation d’une ligne « slow-wave» et de
commutateurs MEMS RF a trois états a €t€¢ €galement congue par le méme auteur [72]. Les

3 états de commutation correspondent a trois différentes valeurs de capacité, ce qui permet
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d’avoir un intervalle de variation de la fréquence élargi et une amélioration de la
couverture entre 5 GHz et 20 GHz. Les différents états de commutations sont obtenus en
actionnant séparément les deux poutres qui constituent le commutateur RF MEMS

représenté a la Figure 3-14.

RF in
RF out

Figure 3-14 a) Réseau d’adaptation DMTL avec commutateurs MEMS RF a3
états proposé par F. Domingue et al. b) Vue d’une section unitaire
avec commutateur a deux poutres. ¢) Couverture d’impédance a5
GHz, 10 GHz, et 20 GHz [72].

A la lumiére de la revue littéraire sur les réseaux d’adaptation d’impédances
reconfigurables a base de microsystemes électromécaniques, il apparait que les différentes
stratégies reposent sur l'utilisant de commutateurs MEMS ou de capacités variables
MEMS. Ces composants constituent les principaux vecteurs de reconfigurablité des réseaux

d’adaptation LC agile, des réseaux a multiples trongons variables et des réseaux a DMTL.
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A la suite de cette partie, sera exposée la conception de deux types de réseaux

d’adaptation d’impédance reconfigurable dans deux technologies différentes :

- un réseau d’adaptation reconfigurable a base de DMTL en technologie UW-MEMS;
- un réseau d’adaptation LC agile en technologie CMOS a I’aide d’une capacité

variable CMOS-MEMS.

3.2 Intégration d’un réseau d’adaptation d’impédance agile DMTL

Les réseaux d’adaptation d’impédances a base de lignes de transmission distribuées
MEMS offrent un potentiel trés intéressant dans la mise en place de front-ends RF multi-
bandes. Ces réseaux d’adaptation présente en effet des avantages considérables (large
couverture, faibles pertes, compacts) qui peuvent étre exploités pour développer des
systemes d’amplification de puissance RF reconfigurables [71] [73]. A ce titre, un nouveau
réseau d’adaptation agile DMTL a section inductive variable est proposé dans cette section.
Ce nouveau dispositif permet d’améliorer la couverture de 1’abaque de Smith sur une large

bande de fréquence.

3.2.1 Théorie et analvse d’optimisation

Une ligne DMTL est constituée de plusieurs sections de ligne de transmission dont
’impédance caractéristique et la longueur ¢lectrique sont ajustables a [’aide de
commutateurs MEMS capacitifs. La Figure 3-15 expose la topologie d’une ligne DMTL
classique avec son modele électrique ou C, représente la capacité résultante de 1’état du
commutateur MEMS. Dans chaque section, I’effet de cette capacité¢ est de réduire
I’impédance caractéristique Zppr. et d’augmenter la longueur €lectrique qui est en fonction

de la constante de diélectrique effective €..45:pary.-
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Figure 3-15 a) Topologie d’un réseau d’adaptation DMTL classique b) Modéle
¢lectrique équivalent

En activant indépendamment les commutateurs MEMS, Zp 7, et &,.4-pur. dépendent de
’état du commutateur et sont évalués en fonction du facteur de charge K, selon les

équations ci-dessous [69] :

Zpmrp(up,dn) = Zy /K (3-4)
Ereff—pmrL(Up, dn) = &repp. K (3-5)
Avec K = 1+ S2& (3-6)

S\ Ereff

Ou Z, et ¢, sont respectivement I’impédance caractéristique et la constante de
diélectrique effective de la ligne non chargée, C}, est la capacité résultante du commutateur

MEMS, et s représente la longueur d’une section de la ligne DMTL.

En tant que réseau d’adaptation d’impédance, chaque état de la ligne DMTL correspond
a une impédance de charge en sortie qui peut étre adaptée a la source. Une ligne DMTL a N
sections produit 2" états d’impédances adaptables. Les performances d’un tel systéme sont

quantifiées en termes d’uniformité de couverture de ’abaque de Smith. Pour cela, un critére
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de mesure appelé facteur d’uniformité % a été introduit en [69]. A la lecture de la Figure
3.16, celui-c1 correspond au nombre de points d’impédances répartis dans chaque

subdivision N (1, j) dans le plan I's séparé en Ni x Nj subdivisions.

's plane

Figure 3-16 Subdivisons dans le Plan I's pour évaluer le critére d’uniformité

En se basant sur ce critere d’uniformité, une méthodologie de conception et
d’optimisation du réseau d’adaptation 8 DMTL a été proposée en [69]. Celle-ci est basée
sur 3 principaux parametres de conception qui sont : I’impédance caractéristique (Z) de la
ligne non chargée, la longueur électrique (S,) et le ratio de capacité (Cr) entre 1’état haut et
’état bas du commutateur capacitif MEMS. En assumant que I’impédance de la ligne
DMTL a I’état haut (Zpasri-p) est égale & ’'impédance de référence Z,.., qui est de 50€2, les

autres parametres du réseau d’adaptation sont définies en fonction de Z;, Se et Cr selon :

ZZ
Ereff—-DMTL—up — greff-zzof (3-7)
Ere
Ereff~DMTL—dn = szf (Z5.Cr = Zfep- (Cr — 1)) (3-8)

ref
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Zref?Z
ZpMTL—dn = = (3-9)
ng.cr—zrzef.(cr—n
360°s
Se (up.an) = — f\/greff—DMTL (up,dn) (3-10)

Ou ¢ représente la vitesse de la lumiére.

Pour maximiser la couverture de I’abaque de Smith, I’'impédance caractéristique Zpsri-un
et la longueur électrique S, a I’état bas, doivent étre sélectionnées pour produire un
coefficient de réflexion élevé avec un minimum de commutateurs activés. Pour ce faire,
Zpmri-an doit étre réduite tandis que S..; doit étre augmentée. D’apres les équations de
conception, ceci peut étre accompli en maximisant la constante de diélectrique effective a
I’état bas e..pprmi-an- A 1’état haut, la longueur totale électrique du réseau qui est en
fonction de &.zpuri-np, €St fixée par la bande de fréquence d’opération. Cette longueur
¢lectrique dépend en outre de la longueur physique totale du dispositif en remplagant la
longueur d’une section par la longueur totale N x s. Par conséquent, pour une bande de
fréquence spécifique, la longueur physique totale du réseau peut étre minimisée en

augmentant &, pari-p QUi st en fonction de Z, et de &,

En résumé, I’amélioration de la couverture de I’abaque de Smith tout en maintenant une
structure a dimensions minimales, repose sur un choix judicieux de Z, et une maximisation
de &vefr-pmTL-0p- Erefr-prri-wp PEUL €tre maximisé en augmentant I’impédance caractéristique Z;
et/ou la constante de di€lectrique effective ¢,..;. Ceux-ci dépendent de la technologie et de la
structure de la ligne de transmission choisie [69]. Un nouveau réseau d’adaptation
d’impédances DMTL avec une ligne de transmission a section inductive variable est congu

et fabriqué par la suite.
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3.2.2  Nouveau Circuit d’adaptation DMTL proposé

3.2.2.1 Description

La cellule élémentaire du nouveau réseau d’adaptation DMTL proposé est représentée a
la Figure 3.17. Ce réseau DMTL a la particularit¢ d’employer une section inductive
variable qui permet d’améliorer la couverture et I’échelle de variation des impédances. La
présence de la section inductive entraine une augmentation de la constante de diélectrique
effective et de la longueur électrique a I’état haut ainsi qu’une réduction considérable de

I’impédance du réseau a ’état bas.

Lorsque le commutateur capacitif MEMS est a I’état haut comme le montre la Figure
3-17.a, le signal circule 2 travers les deux sections inductives du conducteur central. Ce
dernier se comporte alors comme une ligne « slow-wave (SW) » avec une constante de
diélectrique élevée. Dans cet état, la constante de diélectrique a I’état haut €qqrpmrr-up €5t
¢levée, ce qui permet de minimiser les dimensions physiques de la structure. A 1’état haut,
la section est congue pour présenter une impédance égale a 50 Q. Quand le commutateur
est activé a 1’état bas (Figure 3-17.b), la section inductive est court-circuitée a 1’aide des
contacts ohmiques situés de part et d’autre de la membrane du commutateur. Ceci annule
I’inductance induite par la présence de la section inductive. Il en résulte dans ce cas, une
réduction conséquente de I’impédance de la section DMTL a I’état bas et par conséquent,

une amélioration de la plage de variation des impédances.
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Figure 3-17 Section du nouveau réseau d’adaptation DMTL. a) état haut. b) état

bas

Le mode¢le électrique équivalent d’une section du réseau d’adaptation est schématisé a

la Figure 3-18, ou Ly, Ry, Cy, et Gt représentent les parametres distribués extraits d’une ligne

de transmission non chargée. Lyems est la valeur de I’inductance variable produite par la

section inductive. Cy, constitue le commutateur capacitif MEMS et Cym permet d’isoler

chaque commutateur pour qu’il puisse é€tre activé indépendamment. L’impédance

caractéristique d’une section DMTL ainsi que la constante de diélectrique effective

correspondante sont définies telles que :

L

L, MEMSS(up,dn)

ZDM’I'L—(up,dn) - Chup.dn)
Co———"

N

(3-11)
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LmeEMS(up,dn) Ch(up.dn)
Ereff—DMTL—(up,dn) = C2 (Lt + %) . (Ct + _usp_n) (3-12)
[— L R
| o I
| :I G, |
\ J

— — e— em— m— — —

Lumems (up/dn) Luens (up/dn)

Zo, Erotty s/2 ‘ ‘ Zo, Emt, s/2

;& Cu (up/dn)

Cum ——

=

—3

~g——— — Cellule unitaire (s/2) ————————i

Figure 3-18 Modele électrique équivalent d’une section du nouveau réseau
d’adaptation DMTL.

3.2.2.2 Conception théorique

La conception du réseau d’adaptation d’impédances DMTL repose sur la méthodologie

¢tablie en par Domingue et al. qui définit les différentes étapes de conception a savoir :

- Déterminer les caractéristiques de la ligne de transmission non chargée;

- Calculer le ratio de capacité Cr;

- Calculer I'impédance ZpmrL-dn 2 I’état bas;

- Etablir les dimensions physiques d’une section ainsi que la Jongueur totale du
circuit.

% Ligne de transmission non chargée

La ligne de transmission choisie, qui est une ligne coplanaire CPW comprenant une

section inductive, est représentée a la Figure 3-19.
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Figure 3-19 Topologie de ligne de transmission SW-CPW non chargée a section
inductive.

Dans cette configuration, la partie conductrice est une ligne SW comprenant deux
sections fortement inductive qui permettent d’avoir une inductance totale distribuée plus
¢levée. Dans une ligne CPW classique, 1’éloignement des masses par rapport au conducteur
centrale contribue aussi a augmenter I’inductance distribuée mais engendre simultanément
une réduction de la capacité correspondante. Toutefois, la présence des longs et fins doigts
permettent de rapprocher localement la masse du conducteur central de la ligne CPW, afin
de garder une valeur élevée pour la capacité sans réduire 1’inductance globale. Au final, il
en résulte une augmentation de I’inductance totale distribuée ainsi que de la capacité
distribuée. Cette topologie de ligne proposée permet d’obtenir une ligne a forte constante
de diélectrique effective avec une impédance -caractéristique relativement élevée.
L’impédance caractéristique Z, et la constante de diélectrique effective €. de la ligne non

chargée sont données respectivement par les équations (3.13) et (3.14).
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Lt+LMl;‘MS
ZO = C—t (3-13)
Ereff = C° (Lt + L’”’Sﬂ) .C, (3-14)
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Figure 3-20 Parametres S extraits a partir de la modélisation électromagnétique de
la ligne de transmission non chargée

La modélisation de la ligne doit se faire en considérant les deux états de commutation
des contacts ohmiques situées de part et d’autre de la membrane de I’interrupteur capacitif
afin de pouvoir en déduire la valeur de I’inductance L), La modélisation a été effectuée a
travers une simulation électromagnétique en 3D planaire du dispositif sous Momentum
ADS 2010 et les parametres extraits a partir du modele RLCG de la ligne sont répertoriés
au Tableau 3-1. Pour la simulation il est a considérer que la ligne non chargée est un dépot
de couche d’or sur un substrat d’alumine au regard du procédé UW-MEMS disponible au

CIRFE.

Le comportement micro-ondes estimé sous forme de parameétres S est représenté a

travers la Figure 3-20. Ces figures démontrent la validit¢ du mod¢le électrique développé
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avec un comportement de ce dernier qui est similaire aux résultats découlant de la

simulation électromagnétique de la ligne coplanaire.

Tableau 3-1 Paramétres distribués de la ligne de transmission non chargée

Parametres Unité Etat haut Etat bas
Rt Q/m 4734 1208.154
Lt nH/m 875.726 566.098
Ct pF/m 124.423 123.154

R2=1/Gt Q.m 105579 109866
Inductance variable induite par la section inductive
Ltems nH/m 309.6 0
Impédance caractéristique et constante de diélectrique effective
Z0 Q 83
Ereff -- 9.8

% Ratio de capacité

Le ratio de capacité Cr est défini comme étant le rapport entre la capacité a 1’état et
celle a I’état haut du commutateur capacitif MEMS. Ce rapport dépend essentiellement du

procédé de fabrication utilisé et est estimé selon [70] par:

EoA 1 Er
2 td tq
_ Cp—dn _ d1+£r
C = = —47 (3-15)
Ch—up &1Cr
go+ 2
&r

Ou gy est le gap entre la plaque supérieur et la couche d’isolant, #; est I’épaisseur de

cette couche d’isolant, ¢, est la constante de diélectrique; d, constitue la rugosité de la
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couche d’isolant et C, compte pour la capacité résultante des effets de bord. Celle-ci est
typiquement entre 30% et 40% de la capacité plate paralléle totale. D’apres les parametres
du procédé UW-MEMS répertoriés au Tableau 3-2, le calcul du ratio de capacité

donne dans ce cas C, = 14.8.

Tableau 3-2 Parametres du procédé UW-MEMS

Parametres Vanables Unité Valeurs
Epaisseur membrane MEMS /i um 1
(metal 1)

Epaisseur ligne de / um 1.25
transmission (metal 2)

Epaisseur couche sacrificielle g um 2.5
(gap)

Epaisseur isolant (Si02) 1y um 0.7
Constante de diélectrique & -- 3.9
isolant

» Impédance Zp1-an €t constante de diélectrique effective €.y.pami

Quand le commutateur est a |’état bas, cette impédance correspond a la plus petite
valeur d’impédance que le réseau d’adaptation peut atteindre. Cette valeur est généralement
comprise entre 10 Q et 20 €, ce qui correspond a I'impédance de sortie de la majorité des
amplificateurs RF non adaptés en impédance. La valeur de I'impédance a I’état bas est
donnée par I’équation (3-11) tandis que la constante de diélectrique effective de la ligne

DMTL suivant I’état de la capacité MEMS est calculée a partir de (3-12).

Lpurr-an = 12.7 Q.

Ereff-DMTL-up =27 et Ereff-DMTL-dn = 179.5.
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% Dimensions physiques de la structure

La longueur d’une section unitaire du DMTL ainsi que celle de la structure globale sont
déterminées en se basant sur la méthodologie de conception décrite dans les travaux de
Domingue el al [69]. Ces longueurs sont respectivement liées au facteur d’uniformité et a la
bande de fréquence d’opération. En supposant qu’un facteur d’uniformité inférieur ou égale
a 1000 correspond a une large couverture d’impédance avec des pertes acceptables, ces
dimensions sont déduites par analogie en se basant sur des résultats présentés par
Domingue el al. [69] et & partir des parameétres que 1’on dispose a savoir Z,.;, Zy, &, et
Zpari-an- Alnsi le choix d’un réseau comportant 8 sections de 500 um chacune, assure une

large couverture d’impédance dans la bande de fréquence 2 GHz et 12 GHz.
% Valeurs des capacités Cy, et Cyyas

Le commutateur capacitif MEMS fournit deux valeurs de capacité dépendamment de
I’état de commutation. A I’état haut, la capacité C,.,, est choisie de sorte a garantir une
impédance Zppr,-up €gale a Z,.,= 50. Ainsi, sa valeur par unité de longueur est donnée selon

[63] par :

= yoreff (i—i) F/m (3-16)

C,._ =
b-up c \z%L; 2z
Apres calcul, la valeur trouvée pour une section de 500um est Cy_,, = 112.9 fF. A partir
de ce résultat, il en est déduit la valeur de la capacité a 1’état bas C,_,, connaissant le ratio

de capacité Cr autorisé par le procédé. A I’état bas, la capacité calculée est Cy.4, = 1.7 pF.

La valeur de la capacité d’isolation Cyys est choisie de telle sorte qu’elle n’influe pas

sur le comportement du dispositif en modifiant la capacité¢ MEMS a I’état haut ou a I’état
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bas. Pour ce faire, la valeur est fixée a environ 10.C;_4. Ainsi la capacité shunt totale entre
le conducteur central et la masse pour les deux états de commutation est dominée par Cy.,,

et Cp_4, respectivement.
% Reécapitulatif

En se basant sur les résultats de modélisation électromagnétique de la ligne non
chargée, ainsi que des contraintes du procédé¢ de fabrication, les différents parametres d’une

section du nouveau réseau d’adaptation DMTL sont calculés et répertoriés au Tableau 3-3.

Tableau 3-3 Caractéristiques du nouveau réseau d’adaptation DMTL a section
inductive variante

Ligne de transmission non chargée

LMEMS (nH/m) a I’état haut 30.6 Erery 9,8

Z0 (Q) 83.9 s (um) 500

Commutateur capacitif MEMS

Ch—up (fF) 112.9 o (ratio de capacité) 14.8

Ch-un (PF) 1.7 Cuum (pF) 10

Section de la ligne DMTL chargée

Zpprrup (€ 50 Ereff-DMTL-up 27.6

Zparri-an (€2) 12.7 Ereff-DMT1-dn 179.5

Circuit d’adaptation DMTL a section inductive

Fréquence minimale 2 GHz Longueur physique 4 mm

Fréquence maximale 12 GHz Nombre de sections 8
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3.2.2.3 Simulation de la couverture d’impédance

Pour simuler la couverture d’impédance sur ’abaque de Smith, le model électrique
d’une section de la ligne DMTL a été utilisé avec tous les parametres effectifs listés au
Tableau 3-3. Le principe consiste a déterminer toutes les impédances correspondant a
toutes les combinaisons possibles des 8 commutateurs MEMS. La Figure 3-21 montre la
couverture simulée pour des fréquences d’opération de 2 GHz a 12 GHz. Les résultats

obtenus démontrent une large couverture de ’abaque de Smith sur une large bande de

fréquence.
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Figure 3-21 Couverture d’impédance simulée du réseau d’adaptation

3.2.2.4 Analyse électromécanique du commutateur capacitif MEMS

*» Dimensionnement du commutateur capacitif MEMS
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Le commutateur capacitif MEMS est équivalent a une capacité plate paralléle avec une
fine couche d’isolant entre les deux plaques comme le montre la Figure 3-22. Connaissant
la valeur de la capacité a I’¢tat bas dont I’expression est donnée par I’expression (3.17), on
peut en déduire I’aire parallcle plate 4= W x w sachant que Cyqui est la capacité induite par
les effets de bord est en moyenne égale a 30% de C,.,, qui est la valeur de la capacité a
I’état haut du commutateur.. Ainsi les dimensions de la plaque supérieure peuvent en étre
déduites sachant que la largeur W du conducteur central de la ligne coplanaire CPW est

fixée a 90 pm.

_ £oA
Cb—up = ﬁ + Cf (3-17)

Iz

_
w

Poutre suspendue Conducteur central

Ancrage

Figure 3-22 Schéma conceptuel du commutateur capacitif MEMS

A ce stade, il est a noter que 1’analyse théorique de la ligne DMTL a été effectuée apres
fabrication du dispositif ce qui fait que les dimensions des commutateurs envoyés en
fabrication ont été¢ sous-estimés en comparaison avec les résultats de dimensionnement
théorique. Le Tableau 3-4 résume ainsi les données caractéristiques des commutateurs
MEMS fabriqués en comparaison avec les données de dimensionnement théorique. Les

commutateurs MEMS fabriqués ont une largeur de poutre inférieure par rapport a la taille



111

réelle requise, ce qui se traduit par une réduction de la valeur des capacités C.,, et Cp.yy
mesurées. Ceci a pour impact une réduction de I’impédance caractéristique et la constante
de diélectrique du réseau DMTL a I’état haut. Il en résultera par conséquent une différence
en termes de couverture d’impédance entre les résultats de simulations et les mesures

pratiques.

Tableau 3-4 Comparaison entre le dimensionnement théorique des commutateurs et
les parametres des dispositifs fabriqués

Parametres Valeurs des variables | Valeurs des variables pour les
pour les commutateurs | commutateurs fabriqués au
¢tudiés CIRFE avec la technologie

UW-MEMS

Longueur poutre (L) 410 um 410 um
Largeur conducteur central (W) 90 um 90 um
Alr gap (gy) 2,5 um 2,5 um
Epaisseur Si02 (19 0,7um 0,7um
Constante de diélectrique (&;) 3,9 3,9
Largeur poutre (w) 292 um 90 um
Capacité  Cp.yp 112,9 fF 39 fF
Capacité¢ Cpqn 1.7 pF 287 fF

« Constante de ressort mécanique de la poutre mobile

La déformation mécanique d’un commutateur MEMS soumis 4 une force ou une
pression est caractérisée par un parametre important qui est sa constante de ressort K.
Celle-ci définit en effet le lien qui existe entre 1’effort appliqué sur la poutre mobile du
commutateur et la déformation résultante. Dans le cas ou la poutre est fixée par les deux

extrémités, 1a constante de ressort peut étre modélisée en deux composantes distinctes K’ et
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K’ La composante K' est relative a la raideur de la poutre et est par conséquent liée aux
propriétés du matériau tel que le module de Young et le moment d’inertie. La constante K-
est quant a elle, représentative de la contrainte résiduelle ¢ qui dépend essentiellement du
procédé de fabrication. Lorsque la force appliquée est distribuée de maniere uniforme au
niveau de la zone centrale de la poutre, les expressions de K’ et K~ ainsi que la constante de

ressort totale sont données par :

3
K'=32Ew () —— 318
e e o
K? =8ow(1l —v) G) . 3_21(5) (3-19)
1
K, =K'+ K? (3-20)

Ou /, w, et ¢, désignent respectivement la longueur, la largeur et I’épaisseur de la poutre

mobile. E représente le module de Young du matériau et v est le coefficient de poisson.

Dans le cas présent, le procédé UW-MEMS est utilisé pour la fabrication des dispositifs
avec une poutre en or d’une épaisseur de 1, 25um et une contrainte résiduelle ¢ = 190 MPa.
Le module de Young de I’or est £= 78,5 GPa et le coefficient de poisson est v = 0,44.
Ainsi apreés calcul, la constante de ressort totale de la poutre mobile est de 389,2 N/m pour
les dispositifs dont la largeur de la poutre est de 292 um tandis que pour une poutre de

90um la constante de ressort calculée est de 120 N/m.
¢ Tension d'actionnement de la poutre

Les commutateurs capacitifs MEMS constituant le réseau d’adaptation DMTL utilisent

le mode d’actionnement électrostatique pour passer de ’état a I’état bas. Ce type
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d’actionnement est bénéfique dans le sens ou il permet de minimiser la consommation en
puissance et par conséquent de conserver une grande efficacité en puissance. A
’application d’une tension CC au niveau de la membrane mobile du commutateur, il en
résulte une force €lectrostatique au niveau de la poutre qui engendre un déplacement de
cette derniere. Cette force électrostatique doit €tre supérieure a la force mécanique de
restauration qui permet a la poutre de retrouver sa position initiale. Dans ce cas, I’¢lectrode
mobile du commutateur peut étre maintenue a 1’état bas par rapport a sa position initiale en
fonction de la tension électrostatique appliquée. Le niveau de tension requis pour actionner

’électrode peut €tre défini théoriquement suivant I’expression démontrée par [’auteur

_ [8KpGh
W = \) 27£0A (3-21)

La valeur calculée de la tension d’actionnement des interrupteurs MEMS est de 96,2 V

Rebeiz en [74] qui s’€crit :

pour une poutre de largeur 240 um et de 88 V pour les dispositifs fabriqués avec une
largeur de poutre de 90 pm. Le Tableau 3-5 présente une comparaison des caractéristiques
¢lectromécaniques entre les dispositifs pris en compte a partir d’une analyse théorique et

ceux qui ont été fabriqués.

Tableau 3-5 Caractéristiques électromécaniques des commutateurs MEMS

Parametres Commutateurs MEMS étudiés | Commutateurs ~ MEMS
fabriqués
Largeur poutre mobile 292 um 90 um
Constante de ressort 389,2 N/m 120 N/m
Tension d’actionnement 96,2V 88V
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3.2.2.5 Fabrication

Le réseau d’adaptation d’impédance reconfigurable proposé a été fabriqué a partir du
procéd¢ UW-MEMS. Ce procédé de micro fabrication a été développé au laboratoire
CIRFE pour I’intégration de dispositifs RF-MEMS tels que des lignes de transmissions, des
commutateurs ou des capacités variables etc. Le procédé UW-MEMS se décompose en
différentes étapes nécessitant au total 7 masques distincts. Les différentes étapes de micro
fabrication ainsi que les masques sont décrits ci-dessous en se basant sur le manuel de

conception « UW-MEMS Design Handbook V3 » [75].
Etape1:

Cette premiere €tape consiste a déposer 40 nm de chrome sur un substrat d’alumine de
625 pum d’épaisseur pour former les lignes de polarisation servant a activer les
commutateurs MEMS. La géométrie de la couche de chrome est définie a partir du masque
] grace a la technique de dépot lift-off. La Figure 3-23 illustre cette €tape de fabrication

avec en sus la représentation du masque utilisé.

EEEEEEEE

SEFLES LI LSS Lt
L B g 55 S A B 3 S 4

a)

Figure 3-23 a) Etape de fabrication 1. b) Masque 1 - ligne de polarisation
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Etape 2 :

Cette étape permet d’isoler les lignes de polarisation en chrome avec un dépdt de 0,3
um d’une couche de diélectrique, soit de ’oxyde de silicium, par PECVD. Une gravure
RIE permet ensuite de mettre en forme la couche d’oxyde en utilisant le masque 2

représenté a la Figure 3-24.
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Figure 3-24 a) Etape de fabrication 2. b) Masque 2 — Diélectrique 1

Etape 3:

La Figure 3-25 décrit cette troisiéme ¢€tape qui permet de créer les lignes de
transmission a partir d’un dépot par électroplaquage de 1 um de couche d’or. Durant cette
étape, une couche de 40 nm de chrome est utilisée comme couche d’adhésion pour I’or. Le

masque 3 nécessaire pour réaliser les lignes de transmission est représenté ci-dessous.

y
Substrat

a) b)

Figure 3-25 a) Etape de fabrication 3. b) Masque 3 - Lignes de transmission
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Etape 4 :

Lors de cette étape, 30 nm de Tungsténate de titane (T1W) est déposé par pulvérisation
cathodique suivi par le dépdt d’une couche de d’oxyde de silicium d’une épaisseur de
0,5um. Cette couche d’oxyde sert de diélectrique pour le commutateur capacitif. La
déposition de la couche de diélectrique, qui est matérialisée a la Figure 3.26, est faite par

PECVD en utilisant le masque 4.

H B E E B EEBE
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Substrat . . . . . . . .

a) b)

Figure 3-26 a) Etape de fabrication 4. b) Masque 4 — Diélectrique 2

Etape 5 :

Dans cette étape, une déposition par enduction centrifuge (ou « spin coating » en
anglais) est utilisée pour former une couche de polyimide d’épaisseur 2,5 pm. Cette
derniere sert de couche sacrificielle qui sera enlevée lors de la libération de la structure.
Durant cette séquence, la couche de polyimide est usinée par gravure RIE pour créer les
points d’ancrage de plaque supérieure des commutateurs ainsi que les fossettes au niveau
des cantilevers situés de part et d’autre de 1’électrode centrale. Les masques 5 et 6 sont
respectivement utilisés pour les points d’ancrage et les fossettes. La Figure 3-27 illustre

cette étape de micro fabrication et expose les différents masques nécessaires.
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b)

Substrat

a) c)

Figure 3-27 a) Etape de fabrication 5. b) Masque 5 - Ancrages. ¢) Masque 6 —
Fossettes

Etape 6 :

Cette étape permet de créer la couche structurelle formant 1’électrode mobile des
commutateurs. Comme le montre la Figure 3.28, cette étape est réalisée en déposant 1,25 m
de couche d’or par €lectroplaquage a 1’aide du masque 7. Il est & noter que le masque 7
comporte des trous qui ont pour fonction de faciliter I’accés a la couche sacrificielle qui

doit étre enlevée.

Substrat

a) b)
Figure 3-28 a) Etape de fabrication 6. b) Masque 7 — Electrode mobile

Etape 7 :

Celle-ci constitue la derniere étape du procédé de fabrication et consiste & enlever la
couche sacrificielle par gravure plasma oxygeéne. Ceci permet au final de libérer la
membrane mobile qui est suspendue. Cette étape complete le procédé de fabrication et la

topologie de la structure obtenue au final est présentée a la Figure 3.29.
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Substrat

kbbb

(] Substrat en alumine [L] Ligne Transmission en Or (Au)

B Di¢lectrique 1 (Si02) B piclectrique 2 (Si02)

M Ligne de Chrome B Electrode mobile en Or (Au)

Figure 3-29 a) Structure finale. b) Masque final

3.2.2.6 Expérimentation et résultats pratiques

¢ Test du prototype fabriqué et validation du modele de simulation

La caractérisation du réseau d’adaptation d’impédance reconfigurable débute par une
validation du modele de simulation qui permettra d’analyser les performances du dispositif
en termes de couverture d’impédance et de pertes. Pour ce faire, les paramétres S du réseau
d’adaptation fabriqué sont mesurés a I’aide d’une station sous pointe et d’un analyseur de
réseau vectoriel sous calibrage SOLT (Short Open Load Thru). Ce dernier est une
technique de calibrage reposant sur la mesure de trois éléments : court-circuit, circuit ouvert
et charge de 50 Q. A Ia suite, les parameétres S mesurés sont appliqués au modéle électrique
dans le logiciel ADS afin d’extraire tous les paramétres effectifs du réseau DMTL fabriqué.
Pour avoir une description fidéle du comportement du réseau, le modele électrique
nécessite auparavant une légere modification en rajoutant respectivement la résistance de
polarisation Ry, pour chaque section ainsi que la résistance série Ry induite par la capacité

Cwmom. La Figure 3-30 présente ainsi le schéma final du modele électrique utilisé.
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Figure 3-30 Mode¢le électrique de simulation modifié
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Les mesures RF ont été prises dans deux configurations différentes du réseau

d’adaptation DMTL a savoir lorsque tous les commutateurs sont a 1’état haut et lorsqu’un

seul commutateur est activé. Au regard de la Figure 3-31, il apparait que le modéle

développé conserve un comportement en adéquation avec les caractéristiques du circuit

fabriqué.
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I Commutateur 5 active | c
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Figure 3-31 Résultats de modélisation et de mesures pour deux configurations: a)
Tous les commutateurs sont a I’état haut. b) Commutateur 5 activé.

% Analvse de la couverture d’impédance du circuit fabriqué

Pour déterminer la couverture en impédance du circuit d’adaptation fabriqué, les
parametres extraits a partir des mesures sont utilisés dans le logiciel ADS pour définir les
caractéristiques de chaque section de la ligne DMTL. A la suite une charge de 50 Q est
placée en sortie du circuit pour synthétiser au niveau de la source, I’ensemble des
impédances adaptables suivant les 256 combinaisons relatives a 1’état des commutateurs
MEMS. Les différents états d’impédance ont été synthétisés et répartis sur ’abaque de
Smith pour différentes fréquences d’opération a la Figure 3-32. En comparaison avec
I’analyse théorique, les résultats de mesures démontrent que le circuit fabriqué présente une

large couverture de 1’abaque de Smith sur la bande de fréquence 8-14 GHz.
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Figure 3-32 Couverture d’impédance a partir des mesures expérimentales du
circuit fabriquée

% Analyse des pertes et transfert de puissance du circuit fabriqué

Outre la couverture d’impédances, les performances du réseau d’adaptation
reconfigurable sont évaluées a travers les pertes du réseau ainsi que le transfert de

puissance entre la source et la charge.

Les pertes du réseau sont généralement exposées en termes de pertes d’insertion et de
réflexion. Cependant dans une configuration pratique d’adaptation d’impédance entre la
charge et la source, ces pertes sont quantifiées en terme de rapport entre la puissance
transmisse a la charge et la puissance disponible a I’entrée du réseau. En se basant sur
I’équation (3.22) qui décrit les pertes en décibels dans un circuit passif, le niveau de pertes

engendrées par le réseau d’adaptation DMTL fabriqué a été analysé. La Figure 3-33
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présente ainsi les pertes mesurées lorsque tous les commutateurs MEMS sont a |’état haut
puis lorsqu’ils sont a 1’état bas. A 1’état haut, les pertes au niveau du circuit d’adaptation
d’tmpédance reconfigurable sont comprises entre 0.5 et 3.5 dB dans la bande de fréquence
1-15 GHz. Lorsque tous les commutateurs sont activés simultanément, ces pertes sont de

’ordre de 1 a 5dB dans Ja méme bande de fréquence d’opération.

S211%
a = —— 3-22
1-18111? ( )

Tous les
commutateurs a
I'état haut

Pertes a (dB)
]
P

_4__ Tous les
_5_ commutateurs a
- I’état bas
-6 Ll ] 1 I L] I L I L] I L] I T I L]
0O 2 4 6 8 10 12 14 16

Fréquence (GHz)
Figure 3-33 Pertes enregistrées au niveau du réseau DMTL fabriqué

1-|rs|?

— 2
T = s 521l (3-23)

Dans un contexte réel d’adaptation d’impédance, le réseau doit garantir un transfert
maximal de puissance entre la source et la charge tout en minimisant les réflexions induites
par I’inadaptation entre les deux ports. Le ratio de transfert de puissance G7 permet d’avoir
une idée sur la quantité de puissance transmise entre la source et la charge en tenant compte
des pertes relatives a 1’inadaptation et celles induites par le réseau lui-méme. Le ratio Gr

peut étre calculé a partir de I’équation (3.23).
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Pour une source variable et un charge de 50 Q, le ratio de transfert de puissance du
réseau a été calculé a partir de MATLAB en exportant les parameétres S simulés pour tous
les états possibles. Les résultats obtenus qui sont exposés a la Figure 3-34, démontrent que

le réseau d’adaptation reconfigurable fabriqué assure un ratio de transfert inférieur a 5 dB.

REAL(I's) REAL(I's)

Figure 3-34 Niveau de transfert de puissance mesuré

Les pertes en réflexion relatives a I’inadaptation ont été aussi calculées a partir de
I’équation 3.24 et représentées dans le plan I's a la Figure 3-35 pour différentes fréquences

d’opération. Les pertes en réflexion simulées sont inférieures a 10 dB.

Pertes enreflexion = MAX (=20 log|1}£1|) (3-24)

. zh -z
"l —_ in S
in
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IMAG(T's)

REAL(T's) REAL(Is)

Figure 3-35 Pertes en réflexion mesurées

En résumé, le circuit d’adaptation d’impédance reconfigurable fabriqué démontre de
bonnes performances en termes de couverture d’impédance avec des pertes relatives faibles
pour des fréquences d’opération entre 8 et 14 GHz. Ce circuit est le premier réseau
d’adaptation a base de DMTL intégrant une inductance variable, ci qui permet d’améliorer
la couverture de I’abaque de Smith ainsi que la plage de variation des impédances. Le
composant fabriqué peut étre utilisé comme un synthétiseur d’impédance ou comme un
réseau d’adaptation agile pour les applications d’amplification RF dans la bande X. Le
Tableau 3-6 expose une comparaison des caractéristiques de quelques tuners d’impédance

tirés de la hittérature avec celles du réseau DMTL a section inductive.
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Tableau 3-6  Comparaison des caractéristiques de différents tuners d’impédance

Référence Structure Fréquence | Dimension

()

Papapolymerou & | Tuner a double stub avec des | 10-20 GHz | 18x 1]

al. (2003) [62] interrupteurs RF-MEMS

Vihi-Heikkild, & | Ligne de transmission distribuée | 6-20 GHz 38x1.3

al. (2004) [63] chargée avec & interrupteurs

capacitifs
Yumin li & al. | Ligne de transmission distribuée | 30 GHz 0.4x0.12
(2005) [65] chargée avec des capacités
variables sans contact

Qin Shen & al. [ DMTL a double slug avec des | 10-50 GHz | 0.4 x 3,2

(20006) [67] varactors MEMS

Domingue & al. | DMTL avec ligne de transmission | 3-8 GHz 44x19

(2008 ) [70] «slow-wave»

Domingue & al. | DMTL avec ligne «slow-wave» et | 5-50 GHz 44x19

(2008 ) [72] commutateur a double poutre

Nouveau concept | DMTL a section inductive | 8-14 GHz 4x 19

développé variable

(Mémoire)

3.3 Intégration d’un réseau d’adaptation d’impédance agile a3 composants

discrets passifs CMOS-MEMS

Au regard des défis majeurs en termes de compétitivité auxquels fait face I’industrie de
la microélectronique, le développement de dispositifs RF-MEMS a partir de la technologie
CMOS constitue une perspective d’innovation a fort potentiel dans I’implémentation de
circuits intégrés RF sous forme de « systeme-on chip (SoC) ». Le procédé CMOS présente

en effet un avantage majeur en termes de cout de production, de densité d’intégration et de



126

niveau de consommation. Il apparait en outre comme étant une technologie mature
applicable aux systémes micro-ondes et a fréquences millimétriques. Le CMOS constitue
ainsi un procédé¢ de fabrication de premier choix pour les circuits intégrés RF adaptables de
nouvelle génération, basés sur les composants RF-MEMS. Dans le cas d’un amplificateur
de puissance multi-bandes destiné a la téléphonie mobile, cette technologie est exploitée ici
a juste titre pour mettre en place un systeme d’adaptation d’impédance agile par réseau LC.
Le réseau étudié¢ est constitué d’une inductance micromachinée et de capacités variables

MEMS fabriquées grace au procédé post fabrication CMOS-MEMS.

3.3.1 Procédeé d’intégration post fabrication CMOS-MEMS

Le procédé d’implémentation post-fabrication CMOS-MEMS est constitu¢ de
différentes techniques de gravure permettant d’implémenter des dispositifs RF-MEMS a
partir d’une puce fabriquée a partir de n’importe quelle technologie CMOS standard
disposant au minimum de 4 couches de métallisation telle que la technologie 1P6M CMOS
0.18 pm ou 1P4M CMOS 0.35 pm de la TSMC (Taiwan Semiconductor Manufacturing
Company) disponible auprés du Canadian Microsystem System (CMC). Le principal
avantage du procédé d’implémentation post-fabrication CMOS-MEMS réside dans le fait
qu’il s’affranchisse de tout dépot de couche supplémentaire ainsi que des étapes de
lithographie. La post-fabrication CMOS-MEMS utilisée dans le cas présent a été établie en
se basant sur la technique décrite en [56]. Elle se décompose en 3 grandes étapes de gravure
séche et humide qui seront décrites par la suite en prenant comme exemple
I’implémentation d’une capacité variable CMOS-MEMS fabriqué a partir de la technologie
1P6M CMOS 0.18um de la TSMC dont la vue en coupe du procédé est représenté a la

Figure 3-36.
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Figure 3-36  Vue en coupe de la technologie 1P6M CMOS 0.18um [76].

Etape 0 : Dispositif initial

Le procédé d’implémentation post fabrication CMOS-MEMS s’applique sur un
dispositif déja fabriqué en technologie CMOS et mis a disposition par la fonderie. La
Figure 3-37 expose la vue en coupe du dispositif initial avec les différents niveaux de

métallisation.

i_l Mo

L s M5
I i DiéiectriiuJ

Figure 3-37 Dispositif initial apres le procédé¢ de fabrication standard CMOS

-
\

Etape 1 : Premiére Gravure séche



128

» Gravure de ’oxyde de silicium

La premiére étape consiste a une gravure anisotrope RIE (reactive ion etching) de la
couche d’oxyde (diélectrique) en utilisant la couche de métal M6 comme masque de
gravure. Ceci permet d’exposer le substrat ainsi que la couche de métal M4 utilisée comme
couche sacrificielle comme le montre la Figure 3-38. La gravure de 1’oxyde est effectuée

grace a un mélange de gaz CF4/H,.

Gravure RIE anisotrope de |'oxyde

Figure 3-38 Gravure anisotrope RIE de I’oxyde

s Gravure du substrat de silicium

A la suite de la gravure de [’oxyde, une tranchée est crée dans le substrat de silicium par
gravure isotrope RIE afin de réduire les pertes résistives dues au substrat et d’augmenter le
facteur de qualité de la structure. La gravure du silicium est effectuée par un mélange de
gaz SF¢/O,. La Figure 3-39 montre la structure du dispositif aprés la gravure isotrope du

substrat de silicium.

La gravure de ’oxyde et du silicium sont effectuée en utilisant le systeme de gravure
plasma Phantom II de Trion Technology. Les parameétres de gravure RIE de ["oxyde et du

silicium sont listés au Tableau 3-7.



Gravure RIE isotrope du Silicium

Figure 3-39 Gravure isotrope du substrat de silicium
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Tableau 3-7 Parameétres de gravure séche RIE anisotrope de I’oxyde et isotrope du

silicium
Matériau Pression Puissance | Puissance Gaz Flux Temps de
(mTorr) 1CP RF (sccm) gravure
Oxyde 20 200 W S50 W CHF3 50 8* 45 min
Silicium 50 200 W 0w SFe:0> 24 :5 12*5 min

Etape 2 : Gravure humide

La seconde étape du procédé CMOS-MEMS est une gravure humide isotrope des

couches sacrificielle de métal M6 et M4 ainsi qu’une gravure humide anisotrope du substrat

afin d’approfondir la tranchée et enlever le résidu de silicium restant. La Figure 3-40

présente la structure apres I’étape de gravure humide.

Gravure des couches M6/M4 et du silicium

Figure 3-40 Gravure humide des couches sacrificielles et du substrat de silicium
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La gravure humide est répartie en 2 étapes a savoir : la gravure des couches sacrificielle

qui sont en aluminium et la gravure en profondeur du silicium.

Les couches sacrificielles de métal M6 et M4 sont enlevées en appliquant un mélange
de solution d’acide phosphorique-acétique-nitrique (PAN) dilué a 60%. Durant cette phase,
les couches structurelles M3 et M5 (aluminium) sont protégées d’une attaque par la
solution de PAN en utilisant ’oxyde autour des couches M3 et M5 comme masque de
protection. Cela doit €tre tenu en compte lors du dessin des masques en ¢élargissant les
couches de métal M6 et M4 par rapport aux couches structurelles. La gravure des couches
de métal M3 et M5 est facilitée par la présence de trous sur la plaque supérieure du

dispositif.

La gravure en profondeur du silicium est réalisée en appliquant une solution de TMAH

(Tetra Methyl Ammonium Hydroxide) diluée a 25%.
Les différents parametres pour la gravure humide sont répertori€s au Tableau 3-8.

A la suite de la gravure humide, le dispositif subit un dessechement afin d’enlever toute

trace d’humidité par la technique du point critique du CO; (CO- critical point dryer).

Tableau 3-8 Paramétres de gravure humide

Matériau Solution de gravure Composition Temps/Température

Aluminium PAN/H;0 16:1:1:2 1-22mina 40
°C

Silicium 110 TMAH 25% 120 min & 80 °C
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Etape 3 : Seconde Gravure séche

La troisieme étape du procédé de post fabrication CMOS-MEMS consiste a enlever le
reste de I"oxyde sur la couche structurelle M5 ainsi que sur les pads de connexion par
gravure anisotrope RIE. Dans ce cas, les paramétres de gravure sont identiques & ceux
présentés au Tableau 3-7 pour la gravure RIE de I’oxyde. Cette étape marque la fin du
procédé d’intégration post-fabrication CMOS-MEMS et la représentation du dispositif au

final est schématisée a la Figure 3.41.

Tranchée

Figure 3-41 Dispositif MEMS final apres toutes les étapes de gravure.

3.3.2  Capacité variable CMOS-MEMS

3.3.2.1 Structure

D’une maniere générale, une capacit¢é MEMS variable a plaques paralléles est
constituée de deux plaques plates séparées par un gap variable. La plaque supérieure est
flexible tandis que celle qui est inférieure est fixe comme lillustre la Figure 3-42. A
I'application d'une tension électrostatique sur la plaque supérieure, il en résulte une force
¢lectrostatique, définie par I’expression 3.26, qui est en fonction de la tension appliquée V.
Cette force électrostatique provoque au niveau de la plaque supérieure, une déflection
mécanique, laquelle est matérialisée par sa constante de ressort k. Cette modification de la

structure mécanique du dispositif entraine une variation de la distance d entre les deux



132

plaques et par conséquent une variation de la capacité résultante. La capacité variable en
fonction du déplacement est alors donnée par [’équation 3.27. En considération les
expressions de la force électrostatique et de la capacité résultante, g, représente la
permittivité du vide, A l'aire de contact et d le gap entre les deux plaques. 7, et &, constituent
respectivement l'épaisseur et la permittivité de la couche de diélectrique tandis que € définit
la réduction de la valeur de la capacité qui est due a la rugosité de I’interface métal-

diélectrique.

V2 gggA
F = —2—# (3-26)
d+(;)
A
C ;if—d (3-27)
g ‘L*
C 74_ d %_

Figure 3-42 Représentation d’une capacité parallele plate MEMS variable

La force électrostatique augmente en fonction de la tension appliquée et un point
critique d'instabilité est atteint lorsque la force électrostatique devient supérieure a la force
réactive. A ce point, la plaque supérieure s’affaisse et les deux plaques entrent en contact.

Le déplacement de la plaque supérieure enregistré dans ce cas est égal a 1/3 du gap initial.
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Par conséquent la valeur maximale théorique de la capacité¢ variable est égale a

Cmax=3/2Cmin, ce qui limite le rapport de capacité a 1.5 [74].

Pour améliorer le rapport de capacité, une nouvelle structure de capacité variable
MEMS en technologie CMOS exploitant les propriétés intrinséques de 1’oxyde et de

I’aluminium, est proposée.

La capacité variable MEMS a été congue en se basant sur le principe physique décrit en
[56]. Cette nouvelle capacité MEMS proposée ici, dont le dessin de masques est présenté a
la Figure 3-43, est implémentée a partir de la technologie 1P6M CMOS 0.18um de la
TSMC en utilisant le procédé de post-fabrication CMOS-MEMS décrit dans la partie

précédente.

2 o
o
o

RS S R R AR,

o L R R s B 4=

Figure 3-43 Dessin de masques de la capacité variable CMOS-MEMS en
technologie 1P6M CMOS 0.18um TSMC

La capacité variable est constituée de 2 plaques paralléles plate dont les dimensions
sont de 274 um x 274 um. La membrane supérieure, qui est flexible, est constituée de la
couche de métallisation M5 tandis que la couche M3 forme la plaque inférieure. La couche
de métal M6 permet de protéger la membrane supérieure ainsi que les autres parties de la

puce comprenant le circuit actif d’une quelconque gravure tandis que la couche M4 est
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utilisée comme couche sacrificielle. Lors du procédé d’implémentation post-fabrication
CMOS-MEMS, ces couches sont enlevées pour laisser place a la structure requise. En
supprimant la couche de métal M4, il apparait un gap total de 3.29 um entre les couches
structurelles M5 et M4 formant respectivement les plaques supérieures et inférieure de la
capacité variable MEMS. Ce gap est formé d’une couche d’oxyde de 2.76 um d’épaisseur
et d’une interface air de 0.53 pm. L’oxyde qui forme la couche de diélectrique permet de
prévenir d’un court-circuit en évitant un contact entre les deux plaques lorsque la tension

appliquée devient excessive.

En adoptant cette structure géométrique, la variation de la capacité peut étre améliorée
grice a une extension de I'interface air entre les deux plaques. A la suite du procédé post-
fabrication CMOS-MEMS, il apparait en effet une déformation de la membrane supérieure
vers le haut sous forme de courbure qui augmente la distance séparant les deux plaques
structurelles de la capacité parallele plate. Ceci est la conséquence du gradient de stress
induit par le dépdt des matériaux formant la plaque supérieure a savoir I’aluminium et
I’oxyde de silicium. Le gradient de stress est une propriété bien connu dans la fabrication
des composants MEMS qui peut affecter la géométrie finale du composant. Il est di
généralement par une différence au niveau des coefficients d’expansion thermique entre les
matériaux et des conditions de dépot de ces derniers sur le substrat [74]. Dans le cas
présent, cette propriété est exploitée pour bénéficier d’un gap plus large sachant que la
plaque supérieure est un compos¢ multicouche SiO,/Al dont la différence de stress résiduel
entre ’aluminium et I’oxyde se traduit par un stress total extensif qui entraine une courbure
de la plaque supérieure. Cette courbure est tenue en compte lors de conception de la

capacité variable MEMS.
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En outre d’un gap ¢levé, la structure de la capacité variable MEMS inclus une tranchée
profonde de 100 pm au niveau du substrat afin de réduire les pertes résistives du substrat

pour avoir un haut facteur de qualité.

La Figure 3-44 expose les images prises a l’aide d’un microscope électronique a
balayage (MEB), réprésentant la capacité variable MEMS apres des différentes étapes du

procédé post-fabrication MEMS.

Figure 3-44 Capacité variable CMOS-MEMS-- a) Aprés gravure anisotrope de I’oxyde.
b) Aprés gravure isotrope du substrat. ¢) Dispositif final aprés gravure hurmide des
couches sacrificielles, gravure humide en profondeur du substrat et gravure seche de
I’oxyde au-dessus de la plaque supérieure.

3.3.2.2 Simulation de la capacité variable CMOS-MEMS

En premier lieu, la déflection de la plaque supérieure induite par le gradient de stress au

niveau des matériaux est simulée a ’aide du logiciel Coventorware. Ce dernier permet de
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modéliser les étapes de micro-fabrication et le comportement électromécanique du
dispositif. Pour ce faire, le stress résiduel des matériaux est utilisé comme paramétre
d’entrée sachant que dans le cas présent ’aluminium induit un stress extensif de 100 MPa

et pour I’oxyde, un stress compressif de 50 MPa [76].

%V Displacement Mag.: 0.0E+00 34E+00 6.9e+00 1.0e+01 14E+01

um COVENTOR
Figure 3-45 Déflection initiale de la plaque supérieure simulée

Les résultats de simulations obtenus a la suite d’une simulation électromécanique
permettent de quantifier a I’état initial, la déformation géométrique engendrée par la
contrainte résiduelle au niveau de la capacité variable CMOS-MEMS. A la lecture des
résultats présentés a la Figure 3-45, il en est déduit la courbure maximale au niveau de la

plaque supérieure est de 14 um lorsqu’aucune tension n’est appliquée.

En appliquant sur 1’électrode supérieure une tension électrostatique qui varie entre 0 et

100 V, la variation de la capacité résultante est simulée et représentée a la Figure 3-46.
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Figure 3-46 Variation par simulation de la capacité en fonction de la tension
appliquée
Afin de déterminer la valeur minimale et maximale de la capacité, le dispositif est
soumis a une simulation électromagnétique en 3D sous HFSS. Ceci permet d’extraire les
parameétres S a 1’état haut et & 1’état bas de la capacité variable MEMS puis de calculer les
valeurs de capacité correspondantes pour chaque état en fonction de la fréquence a partir de

I’équation (3-28).

1
2nf.[Im(Zin)l

(3-28)

Les résultats de simulation obtenus sont représentés a la Figure 3-47. A I’état initial,
lorsque la tension appliquée est égale a 0 volt, la valeur minimale pour la capacit¢ CMOS-
MEMS est de 0.23 pF a 5 GHz. La valeur maximale simulée est de 1.38 pF a 5 GHz. Cette
valeur de la capacité correspond a 1’état bas du dispositif lorsque les deux plaques entrent
en contact sous 1’effet d’une forte tension appliquée. A partir de ces deux valeurs simulées,

1l est en déduit que le rapport de capacité est Cr = 6.
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Figure 3-47 Valeurs minimales et maximales de la capacité variable CMOS-
MEMS.

3.3.2.3 Mesures pratiques de la capacité variable CMOS-MEMS

Apres avoir libéré la structure en appliquant le procédé post-fabrication CMOS-MEMS,
la caractérisation de la capacité variable a été effectuée a 1’aide d’une station de mesure
sous pointe ainsi qu’un analyseur de réseau parfaitement étalonné. En considérant la
capacité comme un systéme a un port, les parametres S11 ont été mesurés puis transférés
sous ADS afin d’en extraire les valeurs de capacité correspondantes. L’extraction de la
capacité¢ a été faite par la méthode d’optimisation sous ADS en utilisant le modele
électrique développé et représenté a la Figure 3-48. Dans ce modéle €lectrique, Cyppus
représente la capacité série extraite, tandis Rs et Ls comptent respectivement pour la
résistance et I’inductance en série. Rsub représente les pertes résistives au niveau de la
tranchée entre 1’oxyde et le substrat et Cox matérialise la capacité parasite entre la plaque

inférieure et le substrat.
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Figure 3-48 a) Modéle électrique en n de la capacité variable CMOS-MEMS. a)
Modele a 2 port. b) Modeéle a 1 port avec le second port a la masse.
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Figure 3-49 Comparaison entre le modele électrique simulé et le parametre S11
mesuré

La validité du modeéle électrique est démontrée a la Figure 3-49 ou les résultats de
simulation du mode¢le suivent parfaitemént le comportement du coefficient de réflexion a
’entrée de la capacité variable CMOS-MEMS. Le Tableau 3-9 expose les différents

paramétres du modele électrique, extraits a partir des mesures de la capacité variable

CMOS-MEMS a I’état haut et I’état bas.



Tableau 3-9 Parameétres de la capacité variable CMOS-MEMS extraits a partir des

mesures
Parametres Etat haut Etat bas
Cwmems (pF) 0,161 1.29
Rs (Q) 20.3 432
Ls (nH) 8.8 241
Cox (fF) 217.5 148.8
Rsub (MQ) 2.4.10" 9.2.10"
2.0E-12
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Figure 3-50 Valeur de la capacité variable CMOS-MEMS fabriquée pour
différents niveaux de polarisation.

A partir du modéle électrique, la valeur de la capacité pour différentes tensions de

polarisation est également extraite et représentée a la Figure 3-50.
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Le facteur de qualité¢ Q de la capacité variable CMOS-MEMS a été calculé a partir de
I’équation (3-29) en considérant Zin comme ¢tant I'impédance a I’entrée du modele
€lectrique de la structure [74]. D apres les résultats exposés a la Figure 3-51, la capacité

variable CMOS-MEMS fabriqué présente un facteur de qualité Q supérieur a 14 a 2 GHz.

Im (Zin)
Re (Zin)

Q=

(3-29)

Qmax = 167 @ 350 MHz
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Figure 3-51 Facteur de qualité¢ Q mesuré pour la capacité variable CMOS-MEMS.

3.3.3  Inductance micromachinéee CMOS-MEMS

3.3.3.1 Théorie sur les inductances intégrées sur puce

Les inductances monolithiques constituent un des composants passifs les plus
importants dans I’implémentation de circuits intégrés micro-ondes RFIC. L’ importance de
leur role dans les circuits RF tels que les PAs, LNAs, filtres, VCOs ainsi que les réseaux
d’adaptation d’impédance, suscite une attention particuliere dans la conception de ces

composants passifs.
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Du point de vue conceptuel, I’inductance est définie par les parametres reliés a la
géométrie du dispositif. Ainsi, pour une structure sous forme d’une spirale carrée
représentée a la Figure 3-52, ’inductance dépend entre autres du diametre D, du nombre de
spires N, et de la longueur a qui matérialise la distance entre le centre de I’inductance et la

moitié du nombre de tours.

o]

Figure 3-52  Structure géométrique d’une inductance spirale carrée.

L’équation 3-30 définit une approximation de I’inductance en fonction de ces
parametres et de xy qui représente la perméabilité dans le vide [77].

37.5ugN?a?

Ly
11D-14a

IR

(3-30)

Du point de vue RF, I’'une des caractéristiques les plus importantes au-dela de la valeur
de I’inductance est le facteur de qualité¢ Q. Celui-ci est défini comme étant le rapport entre
I’énergie emmagasinée et la puissance dissipée par cycle. En se basant sur le modeéle
¢lectrique en 7 a la Figure 3-53, le facteur Q de D’inductance spirale est donné

par ’expression (3-31) [78].
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Figure 3-53 Modele électrique en @ d’une inductance intégrée

L R 1-RE(Cs+C
Q=== | [RGG) 2y (Cs+Cy) (3-31)
Rs wls Lg S\Es TP
Rp+RS[(R—5) +1]
_ wls [ Facteur lié aux ] [ Facteur lié ala ] 3.32)
Q= Rs "|pertes de substrat|’ |fréquence de résonance (3-
Avec
_ 1 Rsub(Cox+Csub)®
Rp = orctrom 2 (3-33)
oxfsub ox
C 1+‘02(Cox+csub)csubRszub (3-34)

Dans I’équation (3.32), Q est en fonction des pertes au niveau du substrat et d’un
facteur lié a la fréquence de résonance de I’inductance. Dans la technologie CMOS
standard, le facteur Q des inductances mtégrées est limité a cause des pertes résistives du
substrat de silicium qui est généralement de faible résistivité (par exemple 10 Q-cm pour

0.18um CMOS de la TSMC). De plus I"utilisation de tels composants devient critique pour
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les applications a haute fréquence puisque I’expression (3-35) montre que la fréquence de
résonance f,, est par ailleurs affectée par le terme Cp qui représente les pertes capacitives au

niveau du substrat et de ’oxyde.

(3-35)

Aprés analyse, il en résulte que le facteur Q ainsi que la fréquence f;, peuvent étre
améliorés en réduisant les pertes résistives et capacitives du substrat. Ceci est possible en
¢loignant la structure spirale du substrat avec la présence d’une cavité¢ dans le substrat
réalisée par micro-usinage post fabrication CMOS. Cette technique est associée au

développement des inductances MEMS pour les applications RF.

3.3.3.2 Intégration d’inductances micromachinées par procédé

CMOS-MEMS

Dans cette section, différentes valeurs d’inductance ont été intégrées a partir de la
technologie 1P6m 0.18um RF CMOS de la TSMC en appliquant le procédé de gravure post
fabrication CMOS-MEMS. Habituellement, I’implémentation d’une inductance dans une
technologie CMOS standard requiert I’utilisation de la couche de métal supérieure qui est
plus épaisse afin d’avoir une faible résistance série et donc un facteur Q convenable. Dans
le cas présent, cette couche supérieure qui est M6, est une couche sacrificielle utilisée
comme masque de protection des autres parties du circuit lors des étapes de gravure post-
fabrication. Pour pallier a cette contrainte, les inductances ont €t¢ implémentées en
considérant M5 et comme couches structurelles. La structure multicouche avec des vias de

connexion reliant M5 et M4 permet d’avoir une couche conductrice plus €paisse et donc
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d’améliorer le facteur Q. La couche M3 est utilisée pour I’interconnexion entre les couches
structurelles et le terminal de sortie (port 2). Le dessin de masques d’une des inductances

intégrées est représenté a la Figure 3-54.

Mé

M4 ——>

+«— M5

-— M3

Oxyde

Figure 3-54 Dessin de masques d’une inductance intégrée pour un traitement post
fabrication CMOS-MEMS.
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Figure 3-55 a) Dispositif initial aprés fabrication standard CMOS. b) Gravure
anisotrope I’oxyde. ¢) Gravure isotrope du substrat. d) Gravure
humide de la couche sacrificielle M et du substrat. Inductance MEMS
finale apres toutes les étapes de gravure.
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La Figure 3-55 résume I’application du procédé de gravure post fabrication CMOS-
MEMS pour I'implémentation des inductances. Ce procédé permet au final d’obtenir des
inductances suspendues CMOS de bonnes performances en termes de facteur Q et de
fréquence de résonance. La Figure 3-56 illustre I’image SEM d’une inductance aprés les

¢tapes de gravure post-fabrication CMOS.

Figure 3-56 Image SEM d’une inductance micromachinée suspendue.

A partir d’une simulation électromagnétique de 3 différentes structures géométriques
spirales carrées, I’inductance ainsi que le facteur Q de chaque dispositif ont été extraits a
partir des parametres Y (obtenus a partir des paramétres S) suivant les expressions 3-36 et

3-37.

— Im(l/yu)
L = —an (3-36)

~1m(1/y11)

= ey )

(3-37)
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Figure 3-57 Valeurs simulées des 3 inductances intégrées en fonction de la
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Figure 3-58 Facteur de qualité Q simulé en fonction de la fréquence.
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La valeur de I’inductance ainsi que le facteur Q pour chaque dispositif sont alors

représentés en fonction de la fréquence a la Figure 3-57 et a la Figure 3-58 respectivement.
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Une extraction des parametres du modele électrique a permis de calculer en outre la
fréquence de résonance associée a chaque inductance. Le tableau 3.10 récapitule les
caractéristiques géométriques et électriques des 3 inductances micromachinées

implémentées.

Tableau 3-10 Caractéristiques des inductances micromachinées intégrées.

Composant Caractéristiques Caractéristiques électriques
géométriques
W D S N L Omax fsr
(bm) | (um) | (um) @ 2GHz
Lmewms 1 20 420 2 4 10 nH 13.6 @ 3.1 GHz | 8 GHz
Lmewms 2 20 400 2 6 1236 nH | 13.7 @ 2.8 GHz | 7.4 GHz
Lamems 3 20 420 2 9 17.26 nH | 13.8 @ 2.4 Ghz | 6.5 GHz

3.3.4  Simulation du réseau d’adaptation d’impédance agile LC avec les composants

passifs CMOS-MEMS

Le réseau d’adaptation d’impédance agile étudié est une section LC sous configuration
L, intégrée a partir de composants RF-MEMS variables. Les composants passifs variables
ont pour fonction d’introduire la flexibilité requise dans le réseau d’adaptation agile. Dans
le cas présent, le principe consiste a calculer et représenter sur I’abaque de Smith tous les
états possibles d’impédances qui peuvent étre adaptés a une source de 50 Q a partir du
circuit d’adaptation reconfigurable dont le schéma conceptuel est représenté a la Figure
3-59 (a). Celui-ci est constitué d’une capacité variable MEMS et d’une inductance variable
qui permet de rajouter un degré de liberté supplémentaire. Comme le montre la Figure 3-59

(b), I'inductance variable est constituée en fait d’une inductance MEMS de valeur fixe
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associée a une capacité variable MEMS en série. Au final, chaque variation enregistrée au
niveau des capacités respectives Cyems; et Cumemsz. entraine une modification de
’impédance en entrée du réseau d’adaptation.

L variable Lmems fixe

Cwmems1
Por‘t?@ ;t Por‘ﬁ@ Cmems2

a) J_ b)

8|geLEA D

Figure 3-59 Simulation du réseau d’adaptation reconfigurable LC. a) Schéma
conceptuel. b) circuit de simulation avec les composants RF MEMS

Afin de simuler le comportement du réseau d’adaptation d’impédance agile, les
composants passifs RF-MEMS ont été remplacés dans le logiciel ADS, par leur modele
électrique RF & 2 ports incluant leurs caractéristiques respectives. Ainsi pour I’inductance
MEMS en série, les caractéristiques électriques ont été extraites a partir des parametres S
obtenus d’une simulation électromagnétique de I’inductance CMOS-MEMS L2 décrite
dans la section précédente. Pour les capacités variables MEMS, chaque valeur de capacité
correspond a un niveau de polarisation (entre 0 et 125 V) de la structure avec un modele
électrique qui lui est associé et dont les caractéristiques sont extraites a partir des
parametres S mesurés du varactor CMOS-MEMS. Le schéma de modélisation du réseau

d’adaptation agile avec les composants CMOS est présenté a la Figure 3-60.

Les résultats de simulation du réseau d’adaptation agile sont représentés sous forme de
couverture de 1’abaque de Smith a la Figure 3-61. Chaque point de I’abaque détermine une

charge variable avec une impédance dont le conjugué peut étre parfaitement adaptée a 50 €
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par le tuner d’impédance LC reconfigurable a base de capacités variables et d’inductance

micromachinées CMOS-MEMS.

LMEMS fixe

Port 1 M /lny j<> Port 2

I Cs | | Ls Rs MEMS I
. N .

| v | Cvemsa —% 5 I
I O——""""—AMN—7O0 | 7 Cox1 Cox2

! L Rs ! |Rsub1

j Cox/2 =+ L cox2 1 su Rsub2 |
]. = :’ Rsub = ::CSUb ] B | |
| Csub > | R T T ey T ]
i |

Figure 3-60 Schéma de modélisation du réseau d’adaptation agile LC avec les
composants CMOS-MEMS

Frequence 2 GHz

Figure 3-61 Couverture de I’abaque de Smith simulée a 2 GHz pour le réseau
d’adaptation agile a base de composants passifs CMOS-MEMS

Les performances du réseau d’adaptation reconfigurable en termes de pertes de
réflexion ont été également étudiées dans deux cas pratiques ou la charge variable prend

respectivement les valeurs d’impédances Z; = 3.96 + j197 Q et Z, = 56.83 — j134.7 Q.
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Figure 3-62 Résultats simulés des pertes en réflexion pour ’adaptation de Z; =
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Figure 3-63 Résultats simulés des pertes en réflexion pour 1’adaptation de Z, =
56.83 — j134.7 Q1 a 50Q

Les résultats de simulation représentés respectivement a la Figure 3-62 et a la Figure
3-63, démontre que le réseau d’adaptation implémenté avec des composants RF-MEMS

permet une adaptation parfaite de la charge par rapport a la source dans chaque cas avec des
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pertes en réflexion largement plus faibles en comparaison avec celles d’un réseau

d’adaptation compos€ uniquement de composants passifs normaux de la technologie

CMOS 0.18 um 1P6M de la TSCM.

Le Tableau 3-11 récapitule les résultats obtenus ainsi que valeurs des composants

utilisés pour chaque cas d’adaptation.

Tableau 3-11 Valeurs des composants pour ’adaptation de Z, et Z,

Réseaux

Cas 1:
Z1 =396+ 197 Q

Cas 2 :
Z, =56.83—/134.7Q

Réseaux d’adaptation
avec composants
passifs

CMOS 0.18um 1P6M
TSMC

Ls=12.3 nH
C1 =160 fF
C2 =160 fF

RLmin =-13.9 dB @ 1.9 GHz

Ls=12.3nH
Cl=13pF
C2=1601F

RLmin =-25 dB @ 1.75 GHz

Réseau d’adaptation
avec composants
passifs

MEMS-RF

0.18um CMOS-
MEMS

Lmems = Luvems 2 = 12.32 @ 2GHz
Cwmewmst = Cup = 160 fF
Cmems2 = Cup = 160 fF

RLmin=- 60 dB @ 2 GHz

LMEMS = LMEMS_2 =12.32 @ 2GHz
CMEMS] =Cdn=1.29 pF
CM_EMSZ = Cup = 160 fF

RLmin=-65dB @ 2 GHz




Chapitre 4 - Intégration du PA multibande a I’aide de
composants RF-MEMS en technologie
CMOS

L.>évolution du marché de la télécommunication sans fil, associée a celle du monde du
semi-conducteur oriente les concepteurs vers !’intégration de circuits intégrés RF
reconfigurables a base de composants RF-MEMS. Ces systémes novateurs présentent un
fort potentiel dans le développement des futures générations de terminaux mobiles. Pour
preuve de concept, un prototype de PA agile sur différents bandes de fréquence, a été
implémenté en technologie CMOS a I’aide de capacités variables et d’inductances MEMS.
La conception du PA a été effectuée en se basant sur les concepts théoriques exposés au

chapitre 2 et suivant les différentes étapes décrites par la Figure 4-1.

Définition de la Dimensionnement transistor
charge optimale et polarisation du PA

Architecture

Y.

Spécifications

Y

Analyse petits
signaux

Analyse large | Adaptation
signaux | impédance

-~

FIN «—

Load-pull

Figure 4-1  Flot de conception du PA

4.1 Spécifications

Le PA reconfigurable a été congu pour opérer sur quatre différentes bandes de
fréquence qui sont : 1.9 GHz, 1.8 GHz, 1.7 GHz et 2.1 GHz. En termes de performances, le

PA doit étre capable de fournir une puissance maximale de 20 dBm avec une efficacité
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supérieure a 30 %. Bien que le PA ne soit pas cong¢u pour un standard dédié, les bandes de
fréquence d’opération choisies sont applicables aux standards de la téléphonie mobile tels

que le GSM ou 'UMTS. Le cahier de charge de conception est récapitulé dans le Tableau

4-1.
Tableau 4-1 Spécifications du PA multibande
Paramétres Minimum Nominal Maximum Unités
Fréquence
Bande I - 1700 -
Bande II - 1800 - MH:z
Bande II1 - 1900 -
Bande IV - 2100 -
Pin -20 - 5 dBm
Pout max. 20 - - dBm
Gain 10 - - dB
PAE 30% - - -
Impédance d’entrée - 50 - Q
Impédance de sortie - 50 - Q

4.2 Architecture du prototype de PA

L’architecture choisie pour le PA est une structure linéaire « single stage » (1 seul
étage) a source commune intégrant un filtre résonnant qui a pour fonction de gérer les
harmoniques. L’amplificateur est conditionné pour opérer en classe AB et le schéma du
circuit d’amplification est représenté a la Figure 4-2. Ce choix sur la classe d’opération

s’explique par le fait qu’un PA en classe AB a une assez grande linéarité pour convenir aux
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standards a modulation d’amplitude constante tel que le GSM ou aux protocoles de

dernieres génération lesquels utilisent une modulation a enveloppe variante.

Vdc
Tl
Vg * Loc
[‘ . Cblk
Cblk 1 o |
: I & Co- - Ropt
| L |

Figure 4-2  Schéma électrique du PA

Tableau 4-2 Parameétres caractéristiques du NMOS-RF

Procédé CMOS 0.18um 1P6M TSMC
Largeur de grille W [um] 1.5~8
Longueur de canal L [um)] 0.18~0.5
Nombre de doigts N 1 ~64
Tension drain-source |Vds| [V] 0.8~33
Tension grille-source |Vgs| [V] 05~138
Tension de seuil VA (typique) [mV] 475

Tension de claquage Vpr [V] 4.08

La technologie de conception utilisée est le procédé CMOS 0.18um 1P6M de la TSMC

avec un composant actif de type NMOS-RF. Le modéle BSIM3v3.2.4 est celui qui a été
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considéré pour le transistor dans toutes les étapes de conception. Les parametres du

transistor relatifs a la technologie CMOS 0.18 pm sont répertoriés au Tableau 4-2.

4.3 Charge optimale

Le dimensionnement du PA débute par le calcul de la charge optimale qui est
nécessaire pour fournir la puissance maximale requise selon les spécifications. Sachant que
le PA doit fournir en sortie une puissance de 20 dBm soit 100 mW sous une alimentation de
1.8 V, il en est déduit la valeur de Ropt suivant ’expression (4.1). Dans un premier temps
’effet de la tension de saturation du transistor est négligée et la charge optimale est ainsi

fixée a Ropt =16.2 Q.

R, .= Vac” 4-1
OPt T 2 Pout;max (1)

4.4 Dimensionnement du transistor et polarisation du PA

En considérant que le PA opére en classe AB avec un angle de conduction égale a o =
3n/2 et que la charge optimale est fixée a Ropt = 16.2 €, 1l peut en étre déduit la valeur du
courant maximal en sortie de 1’amplificateur a partir de I’équation (2.44) décrite dans le
Chapitre 2 - en ne tenant pas en compte la tension de saturation. Apreés calcul, la valeur
trouvée est Imax = 209 mA. Ce courant permet par ailleurs de statuer sur la dimension du
transistor puisque le courant maximal correspond en fait au pic de courant RF que peut
délivrer le transistor. Une analyse de la droite de charge sur la caractéristique I-V du
transistor a la Figure 4.3 démontre que le circuit actif de dimension N x W/L = 50 x

8um/0.18um est approprié pour fournir la puissance maximale nécessaire.
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DC Response
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Figure 4-3  Caractéristiques I-V du RF-NMOS de dimension 50* 8un/0.1pum

La polarisation du PA requiert de fixer le courant /dc a un certain niveau qui permet de
valider une opération du PA en classe AB. Ce courant /dc est déterminé en fonction du
courant Imax et de I’angle de conduction a suivant I’expression (2.41). Le courant DC est
ainsi fixé a Idc = 92.5 mA. Ceci correspond a une puissance DC égale a Pdc =166.5 mW

soit un rendement de drain pour le PA de 60%.

A ce stade, il reste a choisir la tension a appliquer a la grille du transistor pour la
polarisation en entrée du transistor. Connaissant déja la taille du circuit actif, le potentiel de
grille-source Vgs est fix¢€ par le courant Idc qui circule au niveau du transistor lorsque celui-
ci est au repos. D’apres la Figure 4-4 représentant la fonction de transfert du courant /ds en
fonction de Vgs, il en est déduit le potentiel de la grille-source Fgs = 1.085 V pour avoir le

courant de repos souhaité.
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DC Response
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Figure 4-4  Fonction de transfert Ids = f (Vgs) du transistor NMOS-RF

Dans la structure du PA présentée a la Figure 4.2. Cblk et Lpc comptent respectivement
pour la capacité de blocage et I’inductance d’arrét. La capacité de blocage s’oppose au
passage de la composante DC tandis que I’inductance d’arrét se comporte comme un
générateur de courant et bloque les courants alternatifs. La capacit¢ Cblk est choisie
suffisamment élevée, soit 10 pF, pour éviter toute dissipation de la composante DC au
niveau de la charge. Concernant I’inductance d’arrét Ly, celle-ci doit avoir une tres grande
impédance a la fréquence minimale de travail. Une inductance Ly = 15 nH garantit ainsi
une impédance qui est 10 fois supérieure a la charge optimale pour une opération dans les

bandes de fréquence 1.7, 1.8, 1.9 et 2.1 GHz.
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Les valeurs de L, et Cy sont choisies de tel sorte que le filtre en sortie résonne a la
fréquence d’opération pour ne laisser passer a la charge que la composante fondamentale
du courant. Ainsi pour les quatre différentes bandes de fréquence, la valeur de I’inductance

est Ly = 9.5 nH tandis que la capacité C est variable suivant la fréquence d’opération.

Le Tableau 4.3 récapitule les caractéristiques générales du PA en classe AB a la suite

d’un premier dimensionnement.

Tableau 4-3 Caractéristiques du PA pour un fonctionnement en classe AB

Dimensions du transistor N=50; W=8um; L=0.18 um

Polarisation en sortie Vdc =18V
ldc=92.5 mA

Polarisation en entrée Vg=1.085V

Charge optimale Ropt=16.2Q

Inductance d’arrét Lpc=15nH

Capacité de blocage Cblk=10 pF

Inductance Ly Lo=9.5nH

Capacité C 922.6 fF @ 1.7 GHz; 823 {F @ 1.8 GHz;
739 fF @ 1.9 GHz et 604.6 fF @ 2.1 GHz

4.5 Analyse petit signal

L’analyse en petit signal permet, a partir des parametres S du PA, de faire I’étude sur la
stabilité et I’adaptation de I’entrée a la source. Ces différents paramétres sont extraits a
partir d’une simulation du PA sous le logiciel Cadence Virtuoso Edition 2010 Academic

Suite, avec le module Spectre RF.
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A la suite de la polarisation du PA, les parametres S de ce dernier ont été simulés pour

chaque bande de fréquence d’opération et répertori€s au Tableau 4-4.

Tableau 4-4 Paramétres S du PA aprés polarisation

Bande de S11 S12 S21 S22
Fréquence
1.7 GHz 0.8665/-33.39° | 0.06/74.18° 8.833/162.1° 0.4859/-93.01°
1.8 GHz 0.859/-31.1° 0.0615/71.09° | 8.541/159° 0.4858 /-96.98°
1.9 GHz 0.8528 /-42.51° | 0.0629/68.24° | 8.269/156.1° 0.4915/-100.6°
2.1 GHz 0.8413/-50.53° | 0.0655/63.23° | 7.779/151° 0.502/-106.8 °

4.52

Etude de la stabilité du PA

L’analyse de la stabilité du PA est conduite suivant le facteur de Rollet K, qui définit

les conditions de stabilité du circuit. Théoriquement, le facteur de stabilité K est dérivé a

partir des parametres S du PA polaris€ et en pratique celui-ci est extrait a partir du module

de simulation. A partir des résultats de simulation exposés au Tableau 4.5, il en est déduit

que le PA est conditionnellement stable puisque la condition K < 1 est validée dans chaque

bande de fréquence. En d’autres termes, il existe des régions pour I'; et I'; sur I’abaque de

Smith pour lesquels le PA devient instable et est sujet & des oscillations. Les zones de

stabilité en entrée et en sortie du PA sont représentées a la Figure 4-5.




Tableau 4-5 Facteur de stabilité K du PA avant stabilisation
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Bande fréquence K
1.7 GHz 0.031
1.8 GHz 0.04
1.9 GHz 0.043
2.1 GHz 0.06

— 1.7 GHz
— 1.8 GHz

A\
ssB L\ . L.
a)
Figure 4-5

tsl L1

-4 -8

b)

cercles de stabilité a la charge.

Stabilité conditionnelle du PA. a) cercles de stabilité a la source. b)

Puisque le PA est instable sur certaines zones délimitées par les cercles de stabilité a la

source et la charge, il est nécessaire de rendre le PA inconditionnellement stable sur chaque

bande de fréquence afin d’éviter toute oscillation possible. Il existe plusieurs méthodes

pour stabiliser un amplificateur RF dont ’'une d’entre elles est la stabilisation résistive.

Celle-ci consiste a placer une résistance en série a I’entrée du PA et I’entrée de la résistance
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est alors considérée comme celle du PA. De ce fait il n’est plus possible d’avoir une
résistance effective inférieure a la résistance en série et dans ce cas, la région instable n’est
plus atteignable peu importe les conditions d’opération. Dans le cas présent la résistance en
sé€rie a ¢té fixée a Rstb = 125 Q pour que le PA puisse étre inconditionnellement stable soit

un facteur K toujours supérieur a 1.

Le facteur K extrait apres stabilisation du PA est noté pour chaque bande de fréquence
au Tableau 4-6. En outre, I’analyse de la Figure 4-6 démontre la stabilité inconditionnelle
du PA. Les cercles de stabilité a la source et a la charge se situent en effet completement a

’extérieur des limites de 1’abaque de Smith.

1.7 GHz S-Paramrter Respanse — 1.9 GHz 17 GHz SoPmaretes Konpone — 19GHz
1.8 GHz 6=y -1'3_____g — 1.7 GHz — 1.8 GHz .‘.____7__1" [ — 1.7 GHz
5 S e S,

. 2 4 .
-4 4
5 1 13, £ 1 i
3 EY - 15

i : . h 3 \
/ — — s ‘-. U 2 | ' 1 5 £
/- |Inconditionnellenment | \. . s (7 e - ]
Stable & \ _ : - & e |
o -4 .:-.':_ -z -io0 1:.2 5 2 ’ (3% 5o o -4 i3 ereio a2z s 1 2Es 4 '.:Il
Inconditionnellement| 4 g
= Stable /s
! B : 5 /
2 -.2, ;
i T -3 3
SSB ey b LSB e\ i
-8 5 s —y s
a) b)

Figure 4-6  Stabilité inconditionnelle du PA. a) cercles de stabilité a la source. b)
cercles de stabilité a la charge.



Tableau 4-6 Facteur de stabilité K du PA apres stabilisation

Bande fréquence K
1.7 GHz 2.018
1.8 GHz 2.15
1.9 GHz 2.287
2.1 GHz 2.258

4.5.3 Adaptation d’impédance a la source
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Une premiére adaptation en petits signaux de I’impédance a !’entrée a la source 50 Q

est nécessaire pour permettre un transfert maximal de la puissance en sortie. L’ impédance

en entrée ainsi que les valeurs des composants requis pour une adaptation avec un réseau en

L sont répertoriées au Tableau 4-7.

Tableau 4-7 Impédance de source du PA et composants discrets pour une
adaptation a la source

Bande de fréquence Impédance en entrée a
adapter [Q]

Composants discrets

1.7 GHz Zs =138.5+67.4; Ls=73nH Cs=1.1pF
1.8 GHz Zs =142+ 61.187] Ls=68nH Cs=1.03pF
1.9 GHz Zs = 144.4 + 55.5j Ls=637nH Cs=963.21{F

2.1 GHz Zs =146.932 + 47.738;

Ls=565nH Cs=847.51{F
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4.1 Analyse large signal

Une simulation large signal du PA permet d’effectuer une analyse « load pull » pour
avoir une idée sur la charge optimale et de trouver ensuite les réseaux d’adaptation requis a
Ientrée et a la sortie du PA. Par ailleurs, il en est déduit par la suite le comportement du PA

en termes de courant, de tension et de puissance.

4.1.1 Analvse « load- pull »

Apres avoir travaillé avec Ropt calculée théoriquement en début de conception, la
simulation « load pull » va permettre de trouver une valeur plus précise pour la charge
optimale d’autant plus qu’en pratique cette charge est sous forme complexe alors que la
valeur théorique utilis€e jusqu’a présent est purement résistive. A la suite de I’analyse «
load-pull », les résultats de simulations sont représentés sous forme de contours de
puissance constante a partir desquels la charge correspondante peut étre déduite. Les
résultats représentés a la Figure 4-7 démontre que la charge optimale qui permet d’avoir
une puissance maximale en sortie du PA est ZLopt = 17 + 14.7] Q pour chaque bande de

fréquence d’opération.

A la suite de I’analyse « load-pull » permettant de trouver la charge optimale,
I’impédance optimale requise a la source pour un transfert maximal de la puissance est
extraite a partir d’une étude en petit signal. Les valeurs d’impédance correspondant a

chaque bande de fréquence sont ainsi répertoriées au Tableau 4-8.
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Figure 4-7 Résultats de I’analyse « load-pull » pour chaque bande de fréquence
d’opération

Tableau 4-8 Impédances de source optimale du PA pour les différentes bandes

Bande de 1.7 GHz 1.8 GHz 1.9 GHz 2.1 GHz
fréquence

source Zsopt [€2]

Impédance de | 179.2+772.4 |181+j57.9 | 180.1+j45.9 174.7 +j 28.5
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4.1.2  Adaptation des impédances d’entrée et de sortie du PA

Selon les spécifications, ’entrée ainsi que la sortie du PA doivent étre connectées
respectivement a une source de 50 Q qui peut étre soit une antenne, soit une entrée (ou
sortie) du bloc RF suivant (ou précédent) dans la chaine de transfert. De ce fait, il est alors
nécessaire d’établir un réseau d’adaptation d’impédance qui va transformer la source de 50
Q respectivement en Zsopt et ZLopt afin d’avoir une puissance et un rendement maximal en

sortie de I’amplificateur.

Pour effectuer 1’adaptation d’impédance, un réseau en L composée d’une inductance
série et d’une capacité en parallele, a été utilisé a I’entrée et a la sortie. Figure 4-8 présente
la topologie des réseaux d’adaptation a I’entrée et a la sortie du PA. Les valeurs des

composants requis pour une adaptation parfaite, sont listées au Tableau 4-9.

Lss Lsc
5OQ§ Cps = ‘ CPCT gsoo
Zsopt* Zlopt*
w -w - -
a) b)

Figure 4-8 Topologie des réseaux d’adaptation. a) Réseau en entrée du PA. b)
Réseau en sortie du PA

4.1.3 Comportement en puissance du PA

Une représentation du spectre de puissance permet d’avoir une idée sur le comportement en
puissance du PA en termes d’harmoniques. Au niveau de la sortie du PA se trouve un filtre

résonnant calibré a la fréquence d’opération pour filtrer les harmoniques.
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Tableau 4-9 Valeurs des composants discrets pour ’adaptation d’impédance en

entrée et en sortie du PA

Bande de 1.7 GHz 1.8 GHz 1.9 GHz 2.1 GHz
fréquence
Adaptation d’impédance en entrée : 50 Q en Zsopt
Composants Lss =833 nH Lss =7.64 nH Lss=7.05nH Lss=6.09 nH
discrets Cps =980.87 fF | Cps =908.25fF | Cps=846.8 fF | Cps=748.5 {F
Adaptation d’impédance en sortie : 50 Q en ZLopt
Composants Lsc=3.6 nH Lsc=3.4nH Lsc=3.2nH Lsc=2.9nH
discrets Cpc=26pF | Cpc=25pF | Cpe=23pF | Cpe=2.1pF

Ainsi le signal circulant dans la charge doit avoir des harmoniques le plus faible possible

afin d’éviter une perte de puissance et par ailleurs une réduction de [I’efficacité

d’amplification. Par exemple, la Figure 4-9 présente, le spectre de puissance pour la bande

1.7 GHz. Le Tableau 4-10 expose les valeurs de puissance pour la fondamentale ainsi que

pour les harmoniques qui ont été relevées pour chaque bande d’opération.

Tableau 4-10 Niveau de puissance des harmoniques en sortie du PA

Bande  de | Fondamentale | 2™ 3éme 4éme 5éme
fréquence harmonique | harmonique | harmonique | harmonique
1.7 GHz 20.21 dBm 5.85 dBm -5.81 dBm -28.12dBm | -20.74 dBm
1.8 GHz 19.97 dBm 4.87 dBm -6.92 dBm -26.24 dBm | -22.85 dBm
1.9 GHz 19.92 dBm 3.76 dBm -7.88 dBm -22.99 dBm | -25.82 dBm
2.1 GHz 19.81 dBm 1.38 dBm -10.04 dBm | -22.18 dBm | -29.4 dBm
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Figure 4-9  Spectre de puissance pour la bande 1.7 GHz

4.1.4 Courant et tension de drain du PA

La Figure 4-10 et la Figure 4-11 illustre respectivement la tension et le courant au
niveau du drain du PA pour différents niveaux de puissance en entrée a la bande de

fréquence 1.7 GHz.

Comme prévu pour la classe AB, I’excursion de la tension de drain est sensiblement
égale a 2*Vdc comme le démontre la Figure 4-10. En réalité, la tension de drain varie entre

la tension de seuil Vth et la tension de claquage de 1’oxyde Vp.

Pour le courant de drain, celui-ci varie entre 0 et Imax avec un temps de conduction

supérieur a la moitié du cycle RF.
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Figure 4-10 Tension de drain pour la bande 1.7 GHz
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Figure 4-11 Courant de drain pour la bande 1.7 GHz
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4.2 Intégration du PA reconfigurable avec des composants RF-MEMS

La premiere étape de conception du PA, qui consistait a déterminer pour chaque
fréquence d’opération les caractéristiques du circuit, a permis de déduire, a partir des
résultats de simulations, la valeur des différents composants requis pour un fonctionnement
optimal du PA en classe AB et selon les spécifications. A la lumiére de ceci, il apparait que
les performances du PA dans chaque bande de fréquence dépendent des réseaux
d’adaptation d’impédances présents respectivement a I’entrée et a la sortie du PA. Les
parametres de ces réseaux d’adaptation d’impédance différents d’une bande a une autre, et
une reconfigurablité du PA sur plusieurs bandes nécessitent alors la mise en place d’un

réseau d’adaptation agile lequel sera combiné au circuit actif.

Ayant déja démontré au chapitre précédent la faisabilité d’un tel réseau d’adaptation
reconfigurable a I’aide d’une inductance micromachinée et de capacités variables MEMS,
ce concept peut étre de nouveau exploité ici pour I’implémentation du PA multi-bandes. En
analysant le Tableau 4-9, il est clair que le réseau d’adaptation flexible en entrée ou en
sortie du PA peut étre intégré en remplagant les composants Lss et Cps en entrée, puis Lsc
et Cpc en sortie, par leur contrepartie de la filiere technologique RF-MEMS. En considérant
les composants (capacités variables et inductances) CMOS-MEMS implémentés au
Chapitre 3 - ainsi que les différentes valeurs présentées au Tableau 4-9, I’architecture du

PA reconfigurable est modifiée telle que :

- Cps est remplacée par une capacité intégrée fixe C2 en paralléle avec un varactor
CMOS-MEMS, C/WE/\’157.\'(!1(/’(1(37[Jul‘u//(?/(’-
- Cpc est remplacée par une capacité intégrée fixe C4 en paralléle avec un varactor

CMOS-MEMS, CA/II;MS charge parallcle
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- Les inductances Lss et Lsc, ayant des valeurs variables, sont implémentées a 1’aide

d’un varactor CMOS-MEMS en série avec une inductance micromachinée fixe.

Ainsi pour la source, Lss est remplacé par une inductance Lyizass conrce €11 Série avec

un varactor CMOS-MEMS, Chus source serie, 1aquelle est en paralléle avec une

capacité fixe CI. Pour la charge, Lsc est remplacée par une inductance Luygus charee

en série avec un varactor CMOS-MEMS, Cueuss charee serie, 1aquelle est en parallele

avec une cap

acité fixe C3.

- Par ailleurs, I’inductance d’arrét Ly et I’inductance Ly du filtre résonnant en sortie

sont remplacées par des dispositifs micromachinés qui sont respectivement

Luevs pc et Lyeus o De méme, la capacité Cp du filtre, est remplacée par un

varactor CMOS-MEMS, CMEMS;()-

La Figure 4.11 illustre le schéma électrique du PA multibande implémenté a 1’aide de

composants passifs CMOS-MEMS.

Vgc CMEMS_Charg&_Sen’e
. . c3
9 . \——
C1 L ;
I b MEMS_DC LMEMS_charge
Luyems_source | 11 Luems oc 4 vvv - o
” = Gl =
! I M 1l AAA | Cblk Vetrl'_1 - !
O—rrr—t . i VWA | \, ;
‘ '—) I I s ] o ‘;__,l
Vetrl 1,-"‘ = /_J | Cblk Rstb 23 C4
7 O— T Luewms_o O—;)' LA
# . !
/,/ Vetrl 2% |~ \ C2 Vetrl_0 C.‘. IEMS_ 0 /
s ‘\.
CMEMS_SOurc e_série - N <+
) CMEMS_SOUrce_paraHék.‘ -

CMEMS_charge_pa ralléle

Figure 4-12  Architecture du PA multibande a ’aide de composants CMOS-MEMS
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4.2.1 Simulation du PA reconfigurable sur les différentes bandes de fréquence

La simulation du PA permet d’étudier, le comportement du circuit sur chaque bande de
fréquence en remplagant les composants CMOS-MEMS par leur modele électrique
correspondant. La modélisation €lectrique des microsystemes CMOS-MEMS a été effectué
au Chapitre 3 - a ['aide des paramétres S extraits a partir des simulations
¢lectromagnétiques pour les inductances MEMS et & partir de résultats de mesures pour la
capacité variable. Ainsi pour toutes les bandes de fréquence, les inductances Lygus pe et
Latenss source SONt associées a Lyems 5 tandis que Lyzass o €t Lagass charee SONE respectivement
remplacées par Lygms 1 et Lvems 2. Ces différentes inductances ont des valeurs nominales

qui varient en fonction de la fréquence. Celles-ci sont présentées au Tableau 4.11.

Tableau 4-11 Inductances CMOS-MEMS fixe

Bande de fréquence 1.7 GHz 1.8 GHz 1.9 GHz 2.1 GHz
Lyems pc = Lmems 3 16.2 nH 16.5 nH 16.9 nH 17.7 nH
Lyiesss 0= Lmems 9.7 nH 9.8 nH 9.92 nH 10.2 nH
Lutenss vource = LMEMS 3 16.2 nH 16.5 nH 16.9 nH 17.7 nH
Liiesss charge = LMeEMS 2 11.8 nH 12 nH 12.2 nH 12.6 nH

En ce qui concerne les différentes capacités Cururs 0, Catents source siries CMEMS source paraticlos
Curiens charge series € ChEMS charce paralicles CElles-cl sont définies comme étant la capacité
variable CMOS-MEMS qui a été mesurée pour des tensions de polarisation entre 0 et 125
V. Chaque niveau de polarisation définit une valeur de capacité qui est associé aux

parametres qui caractérisent son modele électrique.
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Schéma de simulation du PA reconfigurable avec des composants
passifs CMOS-MEMS remplacés par leur mod¢le €lectrique

La Figure 4-13 définit le schéma de simulation du PA utilisé dans Cadence/ Spectre RF

pour la modélisation dans chaque bande de fréquence. La Figure 4-14 et la Figure 4-15

représente les modeles électriques des composants passifs MEMS utilisés.
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Figure 4-14 Modeéle électrique d’une inductance MEMS utilisée pour la simulation
du PA reconfigurable.
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Figure 4-15 Modele électrique d’une capacité variable MEMS utilisée pour la
simulation du PA reconfigurable.
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4.2.1.1 Simulation du PA dans la bande 1.7 GHz

Pour avoir une puissance maximale en sortie de 20 dBm environ dans la bande 1.7
GHz, I’étude du prototype de PA en classe AB a démontré que ce demier doit présenter une
impédance de source optimale qui est Zsopt = 179.2 + j 72.4 Q et une charge optimale qui
est ZLopt = 17 + 14.7) Q. L’adaptation de ces impédances a 50 Q par un réseau en L

requiert les composants ci-dessous (voir aussi Tableau 4-9) :

- Pourlasource : Lss = 8.33 nH et Cps = 980.87 {F

- Pourlacharge : Lsc = 3.6 nH et Cpc = 2.6 pF.

Dans I’é¢tude du comportement du PA avec des MEMS, on considére ’architecture de

la Figure 4.13. Dans le cas présent :

- Lss est remplacée par I’inductance Laseuss soumee = Lmems 2 = 16.2 nH en série avec
une capacité fixe C/ = 332 fF, laquelle est en paralléle avec Curnis sounrce seric = 768
fF qui correspond a une polarisation de la capacit¢ CMOS-MEMS a Vel =100 V.

- Cps est remplacée par une capacité fixe C2 = 213 fF en parallele avec
CrMEMS source paralicle = 168 fF.

- Pour le filtre CO est remplacée par une capacité fixe C5 = 1.3 pF en parallele avec
Cuems o= 768 fF. De méme L0 est remplace par Lygas o = Lmems 1 = 9.7 nH.

- Lsc est remplacée par I’inductance Lugass choree = Lmems 3 = 11.8 nH a 1.7 GHz en
série avec une capacité fixe C3 = 332 fF, laquelle est en parallele avec

C/'\’IEMSJ:hurge;s'él'ie =768 fF.
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- Cpc est remplacée par une capacité fixe C4 = 1.3 pF en parallele avec
CMEMS charge paralicle = 1.3 PF qui correspond a une polarisation de la capacité CMOS-
MEMS a Vetrl=125V.

- Parailleurs Luems pc = Luews_source= Lmems 3= 16.2nH a 1.7 GHz

Pour la simulation, il est a noter que les composants CMOS sont remplacés par leur

modele électrique comme le démontre la Figure 4.13.

Les résultats de simulation dans la bande 1.7 GHz démontre a la Figure 4-16, que le PA
reconfigurable modélisé, présente pour une puissance en entrée Pin = 5 dBm, une puissance

maximale en sortie de 19.75 dBm avec un PAE correspondant a 42.9%.
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Figure 4-16 Puissance en sortie et efficacité du PA reconfigurable dans la bande
1.7 GHz
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Le gain en puissance simulé, qui est représentée a la Figure 4-17, est de 14.7 dB pour

une puissance d’entrée de -5 dBm. Par ailleurs le gain transducique en petit signal obtenu

est Gr=15.68 dB.

1.7 GHz

ki

z
|

Gain en puissance (dB)

~

-5.0
Pin (dBm)

Figure 4-17 Gain en puissance du PA reconfigurable simulé dans la bande 1.7 GHz

La Figure 4-18 et la Figure 4-19 permettent d’avoir une idée sur la linéarité du PA avec
une analyse du point de compression 1dB en entrée et en sortie du circuit. En effet, le point
de compression matérialise la zone linéaire d’opération du PA en définissant le niveau de
puissance a laquelle le gain linéaire est réduit de 1 dB. Dans la bande 1.7 GHz, le PA
reconfigurable modélisé démontre un point de compression de 18.8 dBm en sortie, ce qui

correspond a un point de compression de 3.4 dBm en entrée.
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Figure 4-18 Point de compression a | dB en sortie du PA reconfigurable simulé
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4.2.1.2 Simulation du PA dans la bande 1.8 GHz

Dans la bande 1.8 GHz, le PA fournit une puissance maximale pour des impédances de

source et de charge optimales qui sont respectivement: Zsopt = 181 + j 57.9 Q et

ZLopt = 17 + 14.7j Q. L’adaptation de ces impédances a 50 € par un réseau en L requiert

les composants Lss = 7.64 nH et Cps = 908.25 {F pour la source et pour la charge, Lsc = 3.4

nH et Cpc=2.5 pF.

Pour la simulation du PA dans la bande 1.8 GHz la configuration est pareille que pour

la bande 1.7 GHz avec les valeurs des composants qui changent telle que :

Lss devient Lygns source = Lmems 2 = 16.5 nH a 1.8 GHz en série avec une capacité
fixe C/ = 113 fF, laquelle est en paralléle avec  Cueuss wource serie = 768 {F qui
correspond a une polarisation de la capacité CMOS-MEMS a Vetrl =100 V.,

Cps devient une capacité fixe C2 = 140 fF en parallele avec Curuss source paraticie =
768 {F.

CO0 devient une capacité fixe C5 = 30 fF en parallele avec Cypus o = 768 fF. De
méme L0 est remplacé par Lueus 0= Lvems ) = 9.8 nH 4 1.8 GHz.

Pour Lsc, on a Lyems charee = Lvems 3 = 12 nH a 1.8 GHz en série avec une capacité
fixe C3 = 141 {F, laquelle est en parallele avec Cyeuss charge série = 768 fF.

Cpc est remplacé par une capacit¢ fixe C4 = 1.2 pF en parallcle avec
CrEMS charee paralicte = 1.3 PF qui correspond a une polarisation de la capacit¢ CMOS-
MEMS a Vetrl =125 V.

Lyess pc = Lyens souree= Lmems 3= 16.5 nH 4 1.8 GHz.



180

Les résultats de modélisation du PA reconfigurable dans la bande d’opération 1.8 GHz
en termes de puissance et d’efficacité sont exposés a la Figure 4-20. Pour une puissance
Pin = 5 dBm, le PA simulé exhibe une puissance maximale de 19.54 dBm dans la

bande 1.8 GHz avec un PAE de 39.33 %.

Pour une puissance en entrée de 5 dBm, le gain en puissance simulé, lequel est présenté

a la Figure 4-21, est de 28.6 dB alors que le gain petit signal est égale a Gr=15.16 dB.

La Figure 4-22 démontre que PA reconfigurable fournit une puissance linéaire de 18.9
dBm dans la bande 1.8 GHz. Par ailleurs la compression se produit pour une puissance

en entrée de 3.97 dBm a la Figure 4-23.
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Figure 4-20 Puissance en sortie et efficacité du PA reconfigurable simulé dans la
bande 1.8 GHz
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4.2.1.3 Simulation du PA dans la bande 1.9 GHz

Dans la bande 1.9 GHz, le PA fournit une puissance maximale pour des impédances de
source et de charge optimales qui sont respectivement : Zsop/ = 180.1 + j 459 Q et
ZLopt = 17 + 14.7j Q. L’adaptation de ces impédances a 50 € par un réseau en L requiert
les composants Lss = 7.05 nH et Cps = 846.8 {F pour la source et pour la charge, Lsc = 3.2

nH et Cpc =2.3 pF.

Pour la simulation du PA dans la bande 1.9 GHz la configuration du schéma est telle

que :
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- Lss devient Lyeys sowee = Lmems 2 = 16.9 nH 4 1.9 GHz en série avec une capacité
fixe C1 = 69.4 fF, laquelle est en paralléle avec  Cueus somce sorie = 643 fF qui
correspond a une polarisation de la capacit¢ CMOS-MEMS a Verrl=80 V.

- Cps devient une capacité fixe C2 = 116.8 {F en parallele avec Cuens source paraticte =
730 fF qui correspond a une polarisation de la capacit¢ CMOS-MEMS a Vetrl = 90
V.

- C0 devient une capacité fixe C5 = 64.3 {F en paralléle avec Cyys 9 = 643 fF. De
méme L0 est remplacé par Lyzvs 0= Lmems 1 =9.92nH a4 1.9 GHz.

- Pour Lsc, on a Lygus charee = Lmems 3 = 12.2 nH a4 1.9 GHz en série avec une
capacité fixe C3 = 14 {F, laquelle est en parallele avec Cuepss charge série = 768 TF.

- Cpc est remplacée par une capacité fixe C4 = 1 pF en parallele avec
CMEMS charge paraticie = 1.3 PF qui correspond a une polarisation de la capacité CMOS-
MEMS a Verrl=125V.

- Luenms pe = Lagus source™ Imems 3= 16.9 nH a 1.9 GHz.

Les résultats de simulation du PA dans la bande de fréquence 1.9 GHz sont représentés

par la Figure 4-24, la Figure 4-25, la Figure 4-26 et la Figure 4-27.

La puissance maximale en sortie simulée est de 19.29 dBm avec un PAE de 35.88 %

dans la bande 1.9 GHz pour une puissance en entrée Pin =5 dBm

Le gain en puissance est de 26.97 dB pour une puissance d’entrée de 5 dBm alors que le

gain petit signal est égale a G;=14.67 dB.

Le point de compression est de 18.92 dBm en sortie tandis qu’en entrée celui-ci

correspond a une puissance Pin = 4.45 dBm.
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4.2.1.4 Simulation du PA dans la bande 2.1 GHz

Dans la bande 2.1 GHz, le PA fournit une puissance maximale pour des impédances de
source et de charge optimales qui sont respectivement : Zsopt = 1747 + j 28.5 Q et
ZLopt = 17 + 14.7j Q. L’adaptation de ces impédances a 50 € par un réseau en L requiert
les composants Lss = 6.09 nH et Cps = 748.5 fF pour la source et pour la charge, Lsc = 2.9

nH et Cpc = 2.1 pF.

Pour la simulation du PA dans la bande 2.1 GHz la configuration du schéma est telle

que :

- Lss devient Lyzus sowce = Lmems 2 = 17.7 nH a 2.1 GHz en série avec une capacité
fixe C1 = 176.5 {F, laquelle est en paralléle avec Curnis source wrie = 316 fF qui
correspond a une polarisation de la capacité CMOS-MEMS a Vel =50 V.

- Cps devient une capacité fixe C2 = 18.5 fF en parallele avec Cyeiss cource paraticie =
730 fF qui correspond a une polarisation de la capacité CMOS-MEMS a Verrl = 90
V.

- (0 devient une capacité fixe C5 = 247 fF en parallele avec Cyypnis o = 316 {F. De
méme L0 est remplacé par Lygas o= Lmems 1 = 10.2 nH a4 2.1 GHz.

- Pour Lsc, on a Luygus charge = Lmems 3 = 12.6 nH a 2.1 GHz en série avec une
capacité fixe C3 =276 fF, laquelle est en parallele avec Caears charee sorie = 316 fF.

- Cpc est remplacé par une capacité fixe C4 = 800 fF en parallele avec
CrEMS charge paraitie = 1.3 PF qui correspond a une polarisation de la capacité CMOS-
MEMS a Verrl =125 V.

- Luews pc = Luems sowee= Lmems 3= 17.7nH a 2.1 GHz.
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Les performances du PA reconfigurable simulé dans la bande de fréquence 1.9 GHz
sont représentés par la Figure 4-28, la Figure 4-29 | la Figure 4-30 et la Figure 4-31.

La puissance maximale simulée en sortie est de 19.28 dBm avec un PAE de 30 % dans

la bande 2.1 GHz.

Pour une puissance d’entrée de 5 dBm, le gain en puissance simulé est de 13.77 dB

alors que le gain petit signal est égale 8 Gr=13.75 dB.

En sortie le point de compression est de 19.19 dBm tandis qu’en entrée celui-ci

correspond a une puissance Pin = 4.45 dBm.
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4.2.2 Performances du PA reconfigurable modélisé dans les quatre bandes de

fréquences

Le PA reconfigurable a ét¢ simulé sur quatre bandes de fréquence différentes en
modélisant parfaitement le comportement des composants passifs CMOS-MEMS. En se
basant sur les inductances CMOS-MEMS simulés et les résultats de mesures de la capacité
variable CMOS-MEMS| le comportement du PA a été étudié a partir d’une série de
simulation sous Spectre RF. Le Tableau 4-12 récapitule les caractéristiques et

performances du PA reconfigurable modélis€ dans chaque bande de fréquence d’opération.

Par rapport aux spécifications, le PA multi-bande étudié dans cette section répond

relativement au cahier de charge avec une puissance maximale supérieure a 19 dBm dans
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chaque bande de fréquence et un PAE supérieure ou égale a 30 %. Dans chaque bande

d’opération le gain en puissance simulé est supérieur a 10 dB.

Tableau 4-12 Récapitulatif des caractéristiques et performances du PA multi-bande

simulé

Caracteéristiques

Procédé

0.18 um CMOS 1P6M TSMC
Post fabrication CMOS-MEMS

Tension de polarisation

1.8V

Puissance en entrée

5 dBm

Bandes de fréquence

1.7 GHz/ 1.8 GHz/ 1.9 GHz/ 2.1 GHz

Performances
Fréquence 1.7 GHz 1.8 GHz 1.9 GHz 2.1 GHz
Puissance en sortie 19.75 dBm 19.54 dBm 19.29 dBm 19.28 dBm
Efficacité PAE 42.89 % 39.33 % 35.88% 28.55%
Gain en puissance 14.3 dB 28.56 dB 2697 dB 13.77 dB
P1dB en sortie 18.8 dBm 18.9 dBm 18.92 dBm 19.2 dBm

4.2.3  Layout et implémentation post fabrication CMOS

Afin de faire fabriquer le dispositif d’amplification reconfigurable, le layout du circuit a

été effectué en adéquation avec les régles de dessins imposées par le procédé utilisé a

savoir le CMOS 0.18 um de la TSMC mais aussi en tenant compte des contraintes

imposées par le traitement post fabrication CMOS-MEMS. Une image du layout soumis en

fabrication est présentée a la Figure 4-32.
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Suite a la livraison du dispositif fabriquée par la fonderie, un séjour au sein des
laboratoires du CIFRE & [Iuniversit¢é de Waterloo (Ontario, Canada) a permis
d’implémenter les dispositifs MEMS grace au procédé post fabrication CMOS-MEMS.

Une image du circuit final est exposée a la Figure 4-33.
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Figure 4-33 Image du PA multibande CMOS_MEMS fabriqué
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Chapitre S - Conclusion

L’essor des télécommunications sans fil s’est traduit au cours des demniéres décennies
par le développement de plusieurs protocoles numériques associés a des services et
applications diverses, notamment en téléphonie mobile. Conjuguée aux normes du marché
du semiconducteur qui est régi par une miniaturisation croissante des dispositifs, cette
multiplication des standards de télécommunications engendre un grand besoin en matiére
de systemes RF intelligents tels que des front-ends RF entiérement adaptables. Ce concept
nécessite, pour la chaine de transmission-réception, le développement de circuits RF

reconfigurables dont le plus critique est I’amplificateur de puissance (PA).

Un PA reconfigurable peut opérer sur plusieurs bandes de fréquence a I’aide d’un
réseau d’adaptation d’impédance agile dont le role est de synthétiser les impédances
requises en entrée et en sortie du PA pour un fonctionnement optimale dans chaque bande.
Il existe plusieurs type de réseaux d’adaptation d’impédances agiles congus a partir de
composants passifs issus des filieres technologiques classiques tels que les varactors,
inductances, commutateurs et lignes de transmission. Aux fréquences RF et millimétriques,
I’utilisation de ces composants est généralement limité par leur facteur de qualité
relativement faible qui affecte les performances du réseau d’adaptation agile ainsi que par
leur grande surface d’occupation. Face a cette problématique, I’intégration de réseaux
d’adaptation d’impédance agile a ’aide de composants électromécaniques MEMS RF
apparait comme une solution idéale pour le développement de PAs reconfigurables a

performances élevées sous forme de RFIC.
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Ce mémoire présente les étapes de conception d’un PA reconfigurable basé sur un
réseau d’adaptation d’impédance agile a 1’aide de composants MEMS RF. Pour ce faire,
une premicre étude sur les réseaux d’adaptation d’impédance a permis la mise en place, a
partir de deux procédés technologiques différents, deux types de réseaux agiles MEMS RF

dont :

- Un réseau d’adaptation agile DMTL a section inductive variante en technologie
UW-MEMS;
- Etun réseau d’adaptation d’impédance agile a base de composants discrets CMOS-

MEMS.

Le réseau d’adaptation agile DMTL congu est une ligne de transmission distribuée
comportant 8 sections. En sus d’un commutateur capacitifs MEMS, chaque section est
formée d’une ligne CPW sous forme de « slow-wave» avec une portion inductive variante.
Cette nouvelle topologie permet d’avoir une plus grande couverture de I’abaque de Smith
avec une plage de variation des impédances plus large. Le réseau DMTL fabriqué a partir
de la technologie UW-MEMS est capable de synthétiser 256 états d’impédances avec une
bonne couverture de I’abaque de Smith sur les bandes de fréquences entre 8 et 14 GHz. Les
résultats de mesures ont démontrés que le réseau DMTL a section inductive variante
présente pour tous les impédances synthétisés, un niveau de pertes en réflexion inférieur a

10 dB ainsi qu’un ratio de transfert en puissance inférieur a 5 dB entre 8 et 14 GHz.

Le réseau d’adaptation d’impédance agile a base de composants discrets mis en place
est constitué¢ d’une inductance MEMS et de capacités variables MEMS fabriquées en
technologie CMOS 0.18 um. L’implémentation d’un tel dispositif s’est faite a partir du

traitement post fabrication CMOS-MEMS. L’¢étude du réseau d’adaptation agile consiste a
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modéliser le comportement du réseau implémenté a 1’aide des composants CMOS-MEMS
en question a savoir I’inductance micromachinée et la capacité variable. Pour ce faire des
modeles électriques ont €té respectivement développés pour la capacité variable CMOS-
MEMS et I'inductance CMOS-MEMS. Les mesures de la capacité variable fabriquée ont
permis de mettre en place un modele électrique fiable pour les simulations tandis que les
inductances MEMS congues sont associées a un modéle électrique lequel a été dérivé a
partir des résultats de simulation électromagnétique. L’application du dispositif pour
adapter respectivement les charges Z; = 3.96 + j197 Q et Z, = 56.83 — j134.7 Q a une
source de 50 € a permis de démontrer la fonctionnalité du réseau a base de composants

CMOS-MEMS avec de faibles pertes en réflexion de I’ordre de -60 dB.

A la suite de I’'investigation menée sur les réseaux d’adaptation agiles a bases de
composants MEMS, la conception du PA reconfigurable a été présentée. Le PA
reconfigurable a ¢été¢ implémenté a I’aide de réseau d’adaptation d’impédances
reconfigurables en entrée et en sortie, constitués de composants CMOS-MEMS. Dans ce
mémoire la modélisation du PA reconfigurable a base de composants CMOS-MEMS a été
effectuée sur quatre bandes de fréquences de la téléphonie mobile a savoir 1.7 GHz, 1.8
GHz, 1.9 GHz et 2.1 GHz. Le PA a été congu pour fonctionner en classe AB afin d’étre
compatible avec les syst¢tmes de modulation a amplitude constante ou variante. Les
résultats de modélisation du PA reconfigurable sur les différentes bandes démontrent que le
dispositif peut fournir une puissance optimale comprise entre 19.28 dBm et 19.75 dBm
avec une efficacité PAE entre 28.55% et 42.89 %. Le gain en puissance simulé dans chaque

bande de fréquence d’opération varie entre 13.77 dB et 28.56 dB.



Le PA reconfigurable 4 base de composants MEMS a ét¢ intégré monolithiquement a
partir de la technologie CMOS 0.18um de [a TSCM. Les résultats obtenus au terme de la
modélisation constituent une preuve de concept sur le développement de PAs intelligents

sous forme de SoC pour les futures générations de télécommunications sans fil.
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