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RESUME 

 Ce mémoire développe la caractérisation du bruit dans le domaine RF et la 

simulation des transistors MOS submicroniques profonds. Les techniques et les procédures 

développées dans ce mémoire sont générales et peuvent être appliquées à la caractérisation 

d’un bruit en RF de n’importe quel dispositif actif. Le premier chapitre est un aperçu 

général sur la conception des circuits RF, où sont présentées les différentes caractéristiques 

de ces derniers, avec une définition des différentes sources de bruit existantes. Ensuite, 

dans le deuxième chapitre et en premier lieu nous étudions en détails les différentes sources 

de bruit apparaissant dans le transistor MOS submicronique profond en  RF selon les 

modèles présentés dans la littérature scientifique, précisément le bruit associé à la structure 

interdigitée de la grille. Ensuite, nous analysons la méthode de calcul direct des paramètres 

du bruit : le facteur de bruit minimal (NFmin), la résistance équivalente de bruit (Rn), la 

conductance optimale (Gopt) et la suceptance optimale (Bopt) à partir de la matrice de 

corrélation du bruit. Cette méthode est générale et peut calculer les paramètres du bruit de 

n’importe quel réseau à deux ports bruyants comprenant des sources de bruit corrélées. 

Dans le troisième chapitre nous présentons la simulation de bruit qui est effectuée par 

l’implantation du modèle de bruit associé à la résistance grille du transistor MOS dans le 

simulateur ELDO RF avec une étude comparative entre les deux modèles utilisés ENZ et 

RAZAVI. Dans le quatrième chapitre, nous décrivons la méthode de caractérisation qui est 

appliquée aux dispositifs radiofréquence à travers un analyseur de réseau vectoriel et nous 

présentons les dessins de masques des structures MOS que nous avons réalisés.    

 

 

ABSTRACT 
 

This memory develops within a framework the noise characterization in RF domain, 

and deep submicron MOS simulation. The techniques and the procedures developed in this 

memory are general and can be applied to the noise characterization of any active device in 

RF.  The first chapter highlights the design of RF circuits, where are presented theirs 

different characteristics, with the definition of the different existing sources of noise.  Then, 

in the second chapter we first study in details the different sources of noise appearing in 
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deep submicron MOS in RF according to models proposed in the literature, in particular the 

noise associated with interdigitated gate structures. Then, we analyze the direct 

computation method of noise parameters, minimal noise factor (NFmin), the equivalent 

noise resistor (Rn), the optimal conductivity (Gopt), and the optimal suceptance (Bopt), 

from the noise correlation matrix. This method is general and can calculate noise 

parameters of any noisy network with two port including understanding of the correlated 

sources of noise. In the third chapter, we present the noise simulation which is carried out 

by implementing the noise model associated to the gate resistor of a MOS transistor in 

ELDO RF simulator. We present also a comparative study between the two used models 

ENZ and RAZAVI.  In the fourth chapter, we describe the characterization method which 

is applied on radio frequency devices within a vector network analyser and we give the 

MOS structure layouts that we performed. 

 

 

صـــــلخـم  
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 التعريف بمصادر ،منها خصائص الدارات في المجال المـذآور ،دة نقاطـيو إلى عالراد
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INTRODUCTION             

Durant ces dernières années, La communication sans fil a  prospérée à cause de, la  

demande  et au  besoin des utilisateurs de l'information. Les efforts substantiels des 

recherches se sont concentrés sur beaucoup de domaines d'applications, tels que les 

téléphones cellulaires,les téléphones sans fil, le système de positionnement global(GPS) et 

les réseaux RF locaux .   

Dans la conception haute fréquence, beaucoup de technologies avancées fournissent 

de bonne performances, cependant le nombre de consommateurs visés, et le facteur coût de 

la production sont des paramètres très importants pour les concepteurs de circuits, sans 

aller vers les technologies de pointe qui reviennent très chères. D’où, il est plus attrayant 

d’avoir de bonnes performances avec une technologie standard comme la technologie 

Silicium qui propose un large éventail de technologies ayant chacune sa spécificité. Parmi 

ces technologies, la technologie CMOS qui se distingue par une possibilité de production à 

un coût très attractif. 

Les circuits intégrés radiofréquence ont été le domaine primaire des filières GaAs et 

bipolaires puisque ces dernières fournissent des fréquences de coupure (ƒt) relativement 

élevées. Cependant, la technologie CMOS continue à évoluer et à montrer une fréquence 

de coupure au-dessus de 30GHz aisément réalisable, et devient, ainsi, une alternative 

attrayante pour des applications  RF dans la basse gamme de fréquence de gigahertz. 

Par rapport à d'autres technologies, la CMOS est la solution la plus rentable 

jusqu'ici pour les applications numériques à grande échelle d’intégration permettant de 

concevoir des systèmes entiers sur une même puce dénommés « SOC : System On- Chip » 

dû à ses possibilités de fournir à des sous-ensembles à grande échelle des niveaux élevés 

de l'intégration. 

D’autre part, les performances des circuits intégrés utilisés dans les modules 

d’émission et de réception englobant des fonctions analogiques radiofréquences sont 

devenus une exigence de tout développement éventuel apporté aux nouvelles technologies 

CMOS submicroniques et submicroniques profondes. 
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La plupart des récepteurs actuels associent la réalisation des parties analogiques 

radiofréquence à base de transistors bipolaires à celle des parties analogiques, et digitales 

basses fréquences à base de transistors MOS grâce à la technologie BiCMOS sur silicium. 

Depuis quelques années, les efforts de recherche sont dirigés vers la conception des 

parties analogiques radiofréquences des récepteurs à base de transistors MOS haute 

performance, afin de réaliser l’ensemble du récepteur dans un simple procédé CMOS sur 

silicium, bien plus économique. 

La technologie CMOS continue à évoluer et à montrer son interaction avec les 

tendances voulues, mais l’évaluation du comportement des fonctions analogiques réalisées 

avec cette technologie reste toujours à l’étude, et passe obligatoirement par l’étude des 

composants de base qui constituent ces fonctions. 

Le transistor MOS constitue par sa simplicité de fabrication et ses petites 

dimensions l'élément de base des circuits intégrés à large échelle d’intégration dans les 

applications mixtes (analogique – numérique). La technologie MOS est actuellement 

favorisée à cause du  faible encombrement sur substrat permettant ainsi une intégration 

dense, et une très faible consommation d'énergie car ces transistors sont commandés en 

tension sans courant statique. Cependant, le comportement du transistor MOS est sensible 

aux évolutions technologiques permanentes, la réduction de ses dimensions peut engendrer 

des problèmes qui se répercutent sur l’ensemble du circuit.  

Dans ce contexte, nous menons, dans la division microélectronique et nanotechnologie 

du CDTA, une étude relative au bruit associé à la grille poly-silicium afin de prédire le 

comportement réel du transistor MOS dans une application radiofréquence et de soulever 

les différents  problèmes lors de la réduction des dimensions. 

Nous commençons tout d'abord notre travail par un aperçu des applications du 

transistor MOS dans le domaine radiofréquence. Ensuite, nous passerons en revue la 

définition du bruit, les différentes sources de bruit du transistor selon les modèles présentés 

dans la littérature scientifique, puis nous décrivons la méthode de calcul des quatre 

paramètres de bruit du transistor MOS à partir de la théorie de deux ports. Après, nous 

traiterons le bruit thermique du transistor MOS en radiofréquence, cette simulation est 

effectuée par l’implantation du modèle de bruit associé à la résistance grille de transistor 

MOS dans le simulateur ELDO RF.      

Enfin, nous concluons notre travail en définissant la méthode de caractérisation 

appliquée en radiofréquence en utilisant l’analyseur de réseau vectoriel et de calibration, 
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ainsi que la représentation du dessin de masque du transistor MOS réalisé au laboratoire 

microélectronique du CDTA. 
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CHAPITRE 1 

GENERALITES SUR LES CONCEPTIONS DES CIRCUITS RF 

Dans ce chapitre, nous présentons les parties radiofréquences d’un émetteur –

récepteur en focalisant sur les parties sensibles au bruit. Pour cela, nous rappelons 

brièvement l’évolution des composants introduits dans de tels systèmes avant de présenter 

la technologie retenue et le composant sur lequel va porter notre travail. Ensuite, nous 

décrivons les différents bruits issus du transistor MOS. Finalement, Nous abordons 

brièvement le bruit associé à la résistance de la grille. 

 

1.1 Technologie CMOS en RF 

Aujourd’hui, la technologie CMOS parvient à la résolution d’un grand nombre de 

problèmes associés aux technologies qui ont un marché réduit et techniquement moins 

avancé. Elle offre également les avantages suivants : une grande vitesse d’exécution, une 

consommation réduite de puissance, une grande densité d’intégration et un grand volume 

de production. Cependant, les résultats remarquables du processus de réduction des 

dimensions caractéristiques des composants les plus répandus tels que le MOS ont ouvert 

les portes au développement de systèmes analogiques de plus en plus rapides et complexes. 

Ce qui a donc permis l’augmentation des fréquences  et   du MOS à des dizaines 

de gigahertz d’où vient ce choix légitime de l’utilisation de la technologie CMOS dans les 

parties radiofréquences [1].  

tf maxf

 

1.2  Les circuits RF utilisés dans un émetteur- récepteur 

Un module d’émission- réception, permettant le traitement des signaux  reçus ou 

émis, est composé d’un certain nombre de circuits RF où chaque circuit est spécifié par des 

caractéristiques bien déterminées. Ces circuits sont en nombre de cinq :  

           1-Les amplificateurs à faible bruit. 

           2- Les mélangeurs. 

3- Les oscillateurs commandés par tension. 

4- Les amplificateurs de puissance. 

5- Les filtres. 
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1.3  Les caractéristiques des circuits RF 

 Le traitement du signal exige aux circuits cités auparavant d’avoir certaines 

caractéristiques afin de mieux émettre ou recevoir un signal. De ce fait, un aperçu général 

est donné sur chaque circuit : 

• Les amplificateurs à faible bruit sont d’habitude située à l’étage d’entrée, ils 

sont définis par : 

1- Un facteur de bruit très faible pourvu que le gain assez élevé. 

2- Une dynamique large gamme de fréquences avec un meilleur rapport signal sur 

bruit (S/N). 

3- Une bonne impédance d’entrée adaptative afin de préserver l’intégrité du signal. 

4- Une faible distorsion avec une performance du bruit optimale. 

• Les mélangeurs exigent également deux facteurs qui assurent un bon rapport 

S/N et une faible distorsion : 

1- Un faible facteur de bruit. 

2- Une large dynamique gamme de fréquences. 

• Les oscillateurs contrôlés par tension sont aussi caractérisés par : 

1- Leur faible bruit de phase qui minimise les erreurs dans le temps, mais cela 

nécessite un bruit f1 très faible. 

2- Un faible facteur de bruit. 

3- Un facteur de qualité élevé (Q). 

4- Ils doivent aussi posséder une haute densité en  puissance. 

• Les amplificateurs de puissance sont indispensables pour avoir un rendement 

élevé, afin de réduire la consommation de puissance. Pour cela ils requièrent : 

1- Une bonne linéarité  pour les faibles distorsions harmoniques totales. 

2- Leurs densités spectrales en puissance doivent être aussi élevées. 

3- Pour l’adaptation, ils exigent de bonnes impédances d’entrée et de sortie dans le 

but de minimiser les pertes dues aux erreurs. 

• Les filtres radiofréquences. 

1- Un facteur de qualité très élevé pour obtenir des fréquences de coupure nettes. 

2- Un haut rejet des signaux à l’extérieur de la bande passante. 

3- Un faible bruit. 
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 D’après ces exigences, non constatons que les éléments de base entrant dans la 

fabrication de tels circuits doivent couvrir les caractéristiques de ces derniers. C’est 

pourquoi les études actuelles rentrent dans cet axe de recherche. 

 

1 .4  Le transistor  MOS en RF 

 Le transistor MOS n’était pas considéré comme un composant électronique micro-

onde. En le comparant avec le GaAs MESFET, le MOS a plusieurs inconvénients comme 

composant micro-onde : sa mobilité µn (silicium) est nettement inférieure à celle de GaAs 

MESFET, impliquant un temps de transition plus long. En conséquence, la fréquence de 

coupure  devient beaucoup plus faible. De plus, les résistances parasites du MOS sont 

également plus grandes que celles du MESFET, donnant un facteur de bruit important. En 

outre, les capacités parasites et la faible de la bande interdite (gap) du Si ont rendu le 

substrat en silicium un mauvais semi isolant. 

tf

        Cependant, l’amélioration apportée à la technologie MOS par la réduction de ses 

dimensions a permis d’ouvrir une porte vers une large utilisation du MOS dans 

l’application RF [1]. 

 

1.5 L’amélioration par la réduction des dimensions  

 Le développement rapide de la microélectronique durant les vingt cinq dernières 

années peut être expliqué par la fameuse loi de Moore : « Le nombre de transistors sur une 

même surface de circuit intégré devait doubler chaque année. Son observation a évolué par 

la suite dans le sens d’un doublement du nombre de transistors tous les dix-huit mois à coût 

constant   (Moore, 1965) ». Au début des années soixante dix, des règles ont été introduites 

afin d’avoir des dimensions plus petites (Denard et al, 1974). Ces règles représentent 

toujours la clé principale de cette évolution, et l’idée de base était de réduire les 

dimensions du transistor MOS et les interconnexions dans un circuit intégré. 

 Un transistor MOS fonctionne principalement en modifiant le champ électrique 

sous le contrôle de la tension grille qui crée un courant électrique circulant entre la source 

et le drain dans un substrat en silicium. Pour une échelle plus réduite, ces performances 

sont réalisées et on obtient les mêmes modèles du champ électrique dans le transistor réduit 

en diminuant la tension appliquée aux dimensions clés y compris l’épaisseur de l’oxyde. 

Dans le substrat en silicium, les modèles du champ électrique sont conservés en 

augmentant la concentration de dopage dans le modèle réduit. Des efforts ont été 
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également dépensés pour rendre le canal le plus court possible, en gardant toujours le 

maximum du champ électrique faible à coté du drain, pour maintenir une tension de 

claquage drain source raisonnable. Le tableau 1 résume les directives de la réduction des 

dimensions de la technologie CMOS à partir des années 1980 au début du 21ème  siècles. 

 Puisque les MOS sont devenus les composants microélectroniques dominants, ils 

commencent à apparaître dans les différentes applications. La miniaturisation continue 

devrait également réaliser les différents objectifs attendus tels que la haute performance 

(vitesse élevée) ou la faible puissance. 

 

 

 

Paramètres  1988 1992 1995 1998 2001 2004 
Tension d’alimentation (V)       

 

Haute performance 

Faible puissance  

 

5 

- 

 

5/3.3 

3/2.5 

 

3.3/2.5 

   2.5/1.5 

 

2.5/1.8 

   1.5/1.2 

 

1.5 

    1.0 

 

1.2 

     1.0 

Résolution lithographique (µm)       

 Générale 

Niveau de la grille  

Longueur du canal (µm) 

Epaisseur de l’oxyde (nm) 

Densité relative 

1.25 

- 

0.9 

23 

1.0 

0.8 

0.6 

0.6/0.45 

15/12 

2.5 

0.5 

0.35 

0.35/0.25 

9/7 

6.3 

0.35 

0.25 

0.2/0.15 

6/5 

12.8 

0.25 

0.18 

0.1 

3.5 

25 

0.18 

0.13 

0.07 

2.5 

48 

Vitesse relative        

Haute performance  

Faible puissance  

1.0 

- 

1.4/2.0 

1.0/1.6 

2.7/3.4 

2.0/2.4 

4.2/5.1 

3.2/3.5 

7.2 

4.5 

9.6 

7.2 

Puissance relative /unité de surface   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Haute performance  

Faible puissance   

1.0 

- 

2.25/1.38 

0.7/0.63 

 

3.0/2.1 

1.25/0.6 

3.7/2.341 

1.02/0.72 

3.12 

0.90 

3.70 

1.97 

 

 

Tableau 1 : Directives de la réduction des dimensions de 1988 jusqu’à 2004 

 (Davari et Al. 1995). 
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µm 

Figure 1 : Réduction de la longueur du canal du MOS. 

 

1.6 Utilisation d’un transistor MOS dans le domaine RF 

Actuellement les efforts sont portés sur la réduction des dimensions du transistor 

MOS afin d’obtenir de meilleures Performances, notamment en fréquence dans les 

applications allant de l’audiofréquences jusqu’aux radiofréquences.  

Le transistor MOS est généralement utilisé dans des chaînes de réception 

radiofréquence qui sont constituées de blocs RF. Parmi ces blocs, l’étage d’amplification 

faible bruit caractérisé par son gain et son facteur de bruit. Son rôle principal est 

l’amplification des faibles signaux tout en gardant un rapport élevé entre le signal traité et 

le bruit engendré par les éléments qui le constituent. 

L’ensemble des éléments composant cet amplificateur doit donner un minimum de bruit 

afin d’obtenir d’excellentes performances en bruit. 

Le bruit engendré par un amplificateur faible bruit est celui généré par son élément de base 

qui est le transistor MOS. Par conséquent, la minimisation du bruit de l’amplificateur 

revient à étudier le bruit du transistor MOS en radiofréquence et de trouver des solutions 

adéquates pour minimiser le bruit, et donc avoir un facteur de bruit optimal. 

 

1.7 La caractéristique du bruit en RF 

 Parmi les phénomènes indésirables les plus connus du monde électronique est le 

phénomène du bruit électrique, cela a incité de mener des études approfondies et contenues 

pour déterminer l’effet de bruit électrique dans les circuits intégrés tout en respectant 

l’évolution des éléments de base qui les constituent. 
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Dans une application radiofréquence, la performance en bruit est une 

caractéristique essentielle qui détermine la performance des circuits RF utilisés, ou chaque 

circuit subit certaines conditions qui précisent exactement le type du bruit associé. 

Les éléments tels que les résistances, les diodes, les transistors MOS ou BJT, les 

éléments inductifs et capacitifs représentent les composants à étudier pour la détermination 

du bruit de chaque élément. Dans un circuit  RF, l’optimisation du bruit total généré 

revient à l’importance donnée aux bruits induits par les éléments de base compris dans les 

circuits 

Le transistor MOS représente un des éléments de base les plus répandus qui génère 

le bruit dans les circuits RF. De ce fait, un aperçu du bruit  produit ainsi que les différentes 

sources existantes dans le transistor MOS sont données dans les sections suivantes. 

 

1.8 Définition du bruit 

 Le bruit peut être défini comme étant l’ensemble des perturbations indésirables 

provenant des parasites extérieurs ou des fluctuations aléatoires et spontanées qui résultent 

de la physique des composants. 

Parmi les sources de bruit habituelles, les sources parasites tels que le couplage 

électromagnétique entre le circuit et la ligne électrique de 50 HZ, la lumière fluorescente 

ou les signaux radio –TV. Ce type de parasites peut être éliminé ou réduit au minimum par 

des solutions telles que la mise à la masse, le filtrage ou le blindage. Par contre, la 

physique des composants reste la source primordiale qui cause plusieurs types de bruits 

tels que le bruit thermique, le bruit en scintillation (bruit du flicker), le bruit de grenaille et 

d’autres types de bruits qui feront l’objet de cette étude. L’élimination de tels bruits est 

difficile à réaliser, car ces signaux représentent la limite inférieure de la mesure et la 

sensibilité de certains circuits. 

 

1.9  Les sources de bruit du transistor MOS 

La théorie des semi-conducteurs décrit l’origine physique de certaines sources 

de bruit existantes dans le MOS, telles que le bruit en scintillation et le bruit thermique, qui 

sont les plus répandus.  

Le bruit en scintillation est un bruit très gênant dans les applications basses 

fréquences, par contre le bruit thermique est le bruit dominant en hautes fréquences 

notamment dans les applications radiofréquences [2].    
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Mais, il existe d’autres sources comme le bruit de grenaille, le bruit des électrons chauds et 

le bruit d’avalanche qui ne figurent pas dans toute la littérature. Par contre, elles sont prises 

en compte dans certaines applications et sous des conditions appropriées. 

 La contribution de telle ou telle source de bruit dans le transistor MOS est en 

fonction de plusieurs paramètres qui sont les suivants : 

• Le domaine d’application (basses fréquences, hautes fréquences). 

• La polarisation qui définit la région d’opération du MOS (région linéaire, région de 

saturation) et ses caractéristiques courant tension . 

• Les paramètres géométriques du transistor (L : longueur de canal, W : largeur du 

canal, l’épaisseur de la couche d’oxyde). 

Les deux sources de bruit qui seront considérées en hautes fréquences et qui feront l’objet  

de cette étude sont : 

• Le bruit thermique de canal. 

• Le bruit associé à la grille. 

 

1.9.1  Le bruit Thermique 

En général, le bruit dominant dans un MOS en hautes fréquences est le bruit 

thermique, connu par le bruit de Johnson ou le bruit de Nyquist, et qui est l’effet du 

mouvement désordonné des électrons dans les conducteurs. Ce mouvement se traduit par 

une agitation thermique, la raison pour laquelle il est appelé bruit thermique. Dans le cas 

d’une résistance, la tension du bruit généré est due aux fluctuations spatiales de la densité 

électronique engendrée par les vibrations thermiques du réseau cristallin. 

Le théorème de Nyquist affirme que la tension du bruit est produite par l’agitation 

thermique des porteurs dans un conducteur en équilibre thermique. Elle peut être exprimée 

par l’équation suivante [3] [4] :                                             

                                            
ffkTRpv Δ= )(4

2

                                                          (1 .1) 

Ou v
2
 est la densité spectrale de la tension du bruit thermique, est la constante de 

Boltzmann, est la température en degré kelvin, 

k

T R est la résistance de l’élément 

conducteur qui génère le bruit thermique, Δ   la largeur de bande et est le facteur de 

Planck donné par l’équation ci-dessous : 

f )( fP
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                                            ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −

−

= 1
1

)( e kT
hf

kT
hffp                                          (1 .2) 

Où h est constante de planck. 

Le facteur est égal à 1 pour  )( fP 1  <<
kT
hf  en hautes fréquences et à température 

ambiante. Donc, l’expression de la densité spectrale devient comme suit [3] : 

 

fkTRv Δ= 4
2

                                                             (1 .3) 

 

Dans un circuit quelconque, le bruit thermique peut être représenté (modélisé) par une 

source de tension en série avec chaque résistance R du circuit. Mais cette représentation 

n’est pas unique, le schéma ci-dessous illustre les représentations possibles : 

1. Soit par une source de tension en série avec une résistance. 

2. Soit par une source de courant en parallèle avec la résistance. 
 

 

 

 

 

Résistance 
Avec bruit 

Résistance 
Sans bruit 

Source de tension de bruit 

 

 

Résistance 
Avec bruit 

Résistance 
Sans bruit 

Source de courant de bruit 
 

 

 

 

Figure 2 : Le bruit thermique d'une résistance. 
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 La densité spectrale du générateur de courant est donnée par l’équation suivante : 

                                           f
R
kT

i Δ=
42

                                                            (1 .5) 

        

La résistance R, citée dans les équations précédentes, n’est pas seulement la résistance DC 

des composants. Elle peut être la partie réelle d’une impédance complexe. Les composants 

réactifs tels que les inductances et les capacitances génèrent un léger bruit thermique dû à 

leur résistance parasite. 

 Puisque le transistor MOS fonctionne en modulation de la résistance du canal de 

conduction, son bruit thermique généré est le bruit du courant de drain qui représente les 

fluctuations thermiques dans le canal. 

 

1.9.2 Bruit de grenaille 

Le bruit de grenaille est généré par les porteurs qui traversent une barrière de 

potentiel (exemple : les porteurs qui passent de la source vers le canal). Ce type de bruit est 

toujours associé au flux direct d’un courant présent dans les diodes et les transistors 

bipolaires. 

 Si l’on considère une jonction PN dans un dispositif polarisé en direct, alors le 

mouvement de chaque porteur traversant la jonction PN est un événement aléatoire qui 

dépend des porteurs ayant suffisamment d’énergie et de vitesse. Le courant externe I qui 

apparaît comme un courant stable, est en réalité composé d’un grand nombre d’impulsions 

aléatoires et indépendantes. 

Les fluctuations du courant I représentent donc le bruit de grenaille. Généralement, elles 

sont données en termes de moyenne quadratique de sa variation avec sa valeur moyenne ID 

qui S’écrit 2i  où :  

                                   ( ) ( )∫ −=−=
∞→

T

D
T

D dtII
T

IIi
0

222 1lim                                   (1 .6) 

Puisque le courant I est composé d’une série d’impulsions indépendantes et aléatoires avec 

une valeur moyenne Id, alors le bruit du courant résultant est donné par l’expression 

suivante [3]: 

 

                                  ( ) fIqffSi Di Δ=Δ= 22                                                     (1 .7) 
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 Où  est la largeur de bande et fΔ ( )fSi  est la densité spectrale en puissance. L’équation 

ci-dessus est valide jusqu’aux fréquences qui deviennent comparables à 1/τ ou τ  est le 

temps de transition d’un électron à travers la couche de déplétion. 

 L’amplitude du bruit de grenaille est une distribution gaussienne, son spectre en 

fréquence est considéré plat. Il représente aussi une source de bruit blanc similaire au bruit 

thermique du canal. S’ils sont mélangés, il est impossible de les distinguer. La détection  

de ce type de bruit ne peut avoir lieu qu’en faible inversion, contrairement, au bruit 

thermique du canal conducteur qui est le bruit dominant en forte inversion. 

 

1.9.3 Bruit en scintillation 

Le bruit en scintillation est le phénomène observé dans plusieurs composants 

électroniques, particulièrement les semi-conducteurs. Ces observations ont conduit les 

chercheurs à penser qu’il existe un mécanisme physique et fondamental derrière ce type de 

phénomènes. Malheureusement, de nombreuses expériences ont montrées qu’il pouvait y 

avoir d’autres mécanismes impliqués dans  la génération d’un tel bruit. 

Bien qu’il y ait probablement différents mécanismes physiques qui génèrent le bruit 

en scintillation dans le transistor MOS, il y a de nombreuses indications qui montrent que 

la surface du canal conducteur est à l’origine de ce bruit. En d’autres termes, deux théories 

ont été proposées essayant d’expliquer ce type de bruit dans les transistors MOS. [3], [4], 

[5], [6]. 

1. Modèle de la fluctuation en nombre (McWorther). 

2. Modèle de la fluctuation de la mobilité (Hooge). 

La première théorie introduite par McWorther relie le bruit en scintillation directement 

aux fluctuations de la densité des porteurs. En état de conduction du transistor MOS, le 

nombre de porteurs de canal conducteur varie instantanément avec le phénomène de 

piégeage et dé piégeage des électrons mobiles (cas du transistor NMOS). Les pièges situés 

au niveau de l’interface oxyde semi-conducteur Si-SiO2 ont le rôle de capter ou de libérer 

les électrons (piégeage, dé piégeages). Chaque événement de capture ou de libération d’un 

électron est le résultat d’un signal RTS(Random Telegraph Signal ) aléatoire qui 

correspond à un spectre Lorentzien ou un spectre de génération recombinaison. Le bruit en 

scintillation est donc la superposition des spectres Lorentzien issues du phénomène de 

piégeage – dé piégeage. 
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Dans la deuxième théorie de Hooge, les observations empiriques sur des 

échantillons homogènes ont été attribuées aux fluctuations de la mobilité des porteurs 

libres du canal conducteur lorsqu’ils sont en collision avec le réseau cristallin. En réalité, le 

mécanisme responsable de ces fluctuations n’est pas encore bien détaillé. 

 

1.9.4  Bruits additionnels 

Dans les paragraphes précédents, nous avons présenté les différentes sources de 

bruit. Pratiquement, on s’intéresse au bruit thermique et en scintillation afin de prédire les 

performances en bruit des circuits à base des transistors MOS. Cependant, ces deux 

sources doivent générer un bruit extrêmement faible dans les applications analogiques à 

faible bruit, mais l’utilisation des transistors assez larges et polarisés en saturation 

engendre des bruits additionnels qui expliquent la présence d’autres sources de bruit. Parmi 

les bruits qui peuvent apparaître le bruit associé à la résistance de la grille [5]. Ce 

phénomène a été déjà modélisé par Van Der Ziel, mais son modèle a été basé sur les MOS 

aux canaux longs. Cependant, la plupart des systèmes de télécommunication actuels sont 

conçus à base de nouvelles technologies, telles que la technologie submicronique, d’où il 

est évident que d’autres modélisations doivent avoir lieu afin de mieux prédire les 

performances en bruit de nouveaux circuits. 

 

1.10 Conclusion 

 Dans ce chapitre nous avons présenté une idée générale sur la technologie CMOS et 

la réduction des dimensions, plus particulièrement sur le transistor MOS, et les types de 

bruit qui peuvent être engendrés. En plus, nous avons pu définir les principaux types de 

bruit auxquels nous nous intéressons le plus dans le cas des applications analogiques à 

faible bruit en radiofréquence.   
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CHAPITRE 2 

THEORIE DU BRUIT ELECTRIQUE DANS UN DISPOSITIF CMOS 

EN RF 

 
Dans ce chapitre, le bruit du drain et le bruit associé à la résistance de la grille sont 

les principaux types de bruit illustrés, et en particulier, les modèles du bruit développés 

dans le cas des transistors MOS submicroniques. Ainsi, la définition des paramètres et des 

modèles du bruit auxquels nous nous référons pour l’évaluation du bruit sortant du MOS 

est le but de cette partie de ce mémoire. Finalement nous définissons la théorie de deux 

ports, et comment  déterminer les quatre paramètres de bruit  NFmin, Rn, Gopt, et BBopt.   

  

2.1 Le bruit thermique dans un transistor MOS  

 Le fonctionnement du composant MOS est essentiellement basé sur son élément 

conducteur appelé le canal. Celui-ci, qui est du type résistif, représente la source principale 

de toute fluctuation thermique produite. Par ailleurs, l’agitation thermique des électrons en 

mouvement désordonné entre la source et le drain génère précisément cet effet thermique 

nommé le bruit thermique. Ainsi, cette agitation se traduit en fluctuations de tension ou de 

courant à la sortie de drain. C’est pourquoi le modèle actuel du composant MOS tient 

compte de ce phénomène en ajoutant une source de bruit thermique. La figure suivante 

illustre le modèle intrinsèque du transistor MOS qui est considéré comme un modèle 

complet. 

 

Figure 3 : Modèle intrinsèque du transistor MOS avec le bruit thermique du drain. 
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Le bruit thermique du drain a fait l’objet de plusieurs études dans la littérature [7], 

[9], [12]. Avec l’évolution technologique, la plupart des travaux de recherche ont été 

menés suivant les deux approches analytiques et expérimentales, afin d’aboutir à des 

modèles permettant de prédire le bruit thermique du transistor avec plus de précision et 

d’exactitude. Certains modèles ont été intégrés dans des simulateurs de circuits, d’autres ne 

sont pas utilisés. Les modèles du bruit thermique du canal qui existent dans les simulateurs 

ou modélisés par des chercheurs sont au nombre de trois : 

 

2.1.1 Le Modèle de la transconductance gm

Le modèle du bruit thermique de canal, le plus populaire, cité dans la littérature et 

utilisé dans les simulateurs de circuits tels que HSPICE, SPICE, est le modèle de la 

transconductance gm donné par l’équation suivante   [3],[7] : 

                                          fgkTid mΔ= ε4
2

                                                                  (2.9) 

⎪
⎪
⎩

⎪
⎪
⎨

⎧

=ε
inversion  faible  pour  1   

inversion  forte  pour  
3

2
 

  

 

Où  gm  est la transconductance au point de fonctionnement du transistor.                                                 

 Le modèle de la transconductance est utilisé en faible inversion comme en forte inversion 

avec un coefficient correctifε . 

L’inconvénient principal de ce modèle est sa difficulté de prédire exactement le 

bruit thermique du transistor à cause de son invalidité lors de son fonctionnement dans la 

région linéaire. Quand la tension drain source Vds est égale à zéro, le bruit thermique 

prédit par le modèle de transconductance vaut zéro, mais cela est incorrect physiquement. 

Ce modèle est valide seulement en saturation, mais avec moins de précision. 
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2.1.2 Modèle de la conductance gdo 

Le bruit thermique du drain d’un transistor à effet de champ a été analysé en 

premier lieu par Van der Ziel avec des JFETs. Puisque le comportement en bruit thermique 

d’un JFET est similaire à celui du MOS, l’équation qui caractérise le bruit au niveau du 

canal est en termes de conductance (gdo) [7]. [8]. [9] : 

                                                        fgkTid d Δ= 0
2

4 γ                                          (2.10) 

Où gd0 représente la conductance du canal à une tension drain – source égale à zéro. γ  est 

le facteur de bruit thermique du drain, ce dernier désigne la région dans laquelle le 

transistor est opérationnel, avec 2/3<γ <1 dans la région linéaire et γ =2/3 dans la région 

de saturation. D’un autre coté, ce modèle reste toujours loin de la réalité dans le cas des 

transistors MOS à canal court (submicronique) malgré son avantage et sa validité dans les 

deux régions. 

 

2.1.3 Modèle de la charge utilisé dans le cas submicronique 

La modélisation du bruit thermique du canal d’un transistor MOS submicronique 

nécessite une étude détaillée du régime de fonctionnement du transistor dans chacune des 

deux régions  qui caractérisent le canal de conduction. 

Dans une application RF, le besoin d’une certaine réponse en fréquence, d’un certain gain 

et d’autres spécifications dynamiques, impliquent la présence d’un champ électrique 

longitudinal intense et non uniforme le long du canal, spécialement dans la région de 

saturation, qui représente la région usuelle pour le fonctionnement du transistor dans les 

circuits intégrés analogiques. Le champ électrique intense dû au maintien de la tension 

d’alimentation a obligé les composants à canal court de montrer l’amélioration et les 

différentes caractéristiques du comportement de bruit en le comparant avec les composants 

à canal long. D’où l’importance de refaire les calculs de bruit thermique du canal en tenant 

compte de l’effet du champ électrique sur la température, le courant du drain, la charge 

dans les deux régions, et la zone de pincement. 

L’approche qui a été suivie dans la modélisation analytique du bruit thermique, est basée 

sur la division du canal en deux régions comme le montre la figure suivante : 
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Figure 4 : Les deux régions du canal d'un transistor MOS submicronique. 

 

Les deux régions sont les suivantes : 

Région I : régime linéaire où la vitesse des porteurs augmente progressivement jusqu’à la 

limite du champ critique. 

Région II : régime de saturation est la région dans laquelle les porteurs atteignent la vitesse 

de saturation. 

Le courant du drain qui passe dans la zone à forte inversion est exprimé par la relation 

suivante [3] [10]:  

 

)())()(( xxVxVVWCI THGOXD υ−−=                                         (2.11) 

                                                             

Où W est la largeur du canal, Cox est la capacité par unité de surface de la grille, est la 

tension de seuil, V(x) est le potentiel quasi-fermi. 

THV

L’expression de la vitesse de drainage des porteurs est donnée par [10] [11] : 
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Où effμ est la mobilité effective qui dépend du champ vertical, 
dx

xdVxE )()( =  est le champ 

latéral, SATυ est la vitesse de saturation e
eff

SAT
cE

μ
υ2

=  est le champ critique au delà duquel 

les porteurs prennent la vitesse de saturation. 

L’influence du champ électrique longitudinal sur la température de bruit dans les deux 

régions est résumée comme suit : 

Lorsque la valeur du champ électrique est inférieure à sa valeur critique, dans le cas de la 

région linéaire, la température est exprimée par  l’équation suivante [11]: 
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⎪
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⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⎥
⎦

⎤
⎢
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⎡
+=
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0
)(1)(

c
N E

xETxT δ                                             (2.13) 

où δ est une constante empirique qui varie dans la plage [ ]205− , pour un champ critique 

qui varie entre cE [ ]mV μ/42− . 

Dans le cas de la région de saturation, dés que le champ électrique dépasse sa valeur 

critique  , la température s’exprime par la relation suivante [11]: CE

e CE
xE

N TxT
)(

02)( λ=                                                    (2.14) 

Où λ varie entre [ ]21− , pour une valeur de qui varie entreCE [ ]mV μ/42− . 

La densité spectrale du bruit thermique du drain en tension dans une section du canal à 

une vitesse de drainage arbitraire peut être exprimée par la relation suivante : 

xΔ

 

)(),(4),( xrfxkTfxS DNV Δ=Δ                                     (2.15) 

 

Où DrΔ est la résistance du canal de la section xΔ . 

La tension du bruit thermique en circuit ouvert des régions I et II est calculée en tenant 

compte des formules de ,  et )(xE )(xTN )(xrDΔ dans les deux régions, et on suppose que les 

sources de bruit le long du canal sont non corrélées. 
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Dans la région linéaire I 

La densité spectrale de la tension de bruit dans la région linéaire est donnée par l’intégrale 

suivante : 

dx
xQxWE

xEkTdxfxSS CC L
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00 )()(
1)(14),(

μ
δ                       (2.16) 

Où est le champ électrique dans la région I et est la charge mobile dans le canal. )(xEI mQ

Dans la région de saturation II 

La densité spectrale de la tension de bruit dans la région de saturation est donnée par 

l’intégrale suivante : 

           [ ] dx
I

AxE
kTdxfxSS SATSAT L

D

CAxL

VIILIIV e∫∫ =Δ=
0

)cosh(
00

)cosh(
24),( λ                      (2.17) 

La tension de bruit totale en circuit ouvert est transférée au drain comme un courant de 

bruit total par la transformation suivante [11] : 

                          [ ]( ) 22   )cosh(1 DSVLIISATVLIID gSALSS ++=                        (2.18) 

Où est la conductance du canal donnée par l’équation suivante  DSg

 

x 

Lc Leff 

Lsat 

0 

Lc : Région linéaire 
Lsat : Région de saturation 
 

Figure 5 : Le bruit thermique généré par une section différentielle dans le canal 
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Où est la transconductance.  mg

L’expression finale du courant de bruit de drain est donnée par la relation suivante [11]: 

                      [ ] 2
2

2
1

0 )cosh(
3
24

DSD
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D
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ID gP
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EALP
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TkS ⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +=

α
α

                     (2.20) 

Où les coefficients et représentent les régions I et II.  1DP 2DP

 

2.2 Le bruit associé à la grille  

Le principe de fonctionnement du transistor MOS et sa structure métal-oxyde-semi 

conducteur sont toujours soumis à l’étude chaque fois qu’on cherche à réduire ses 

dimensions. 

Les effets qui n’apparaissent pas dans le transistor MOS à canal long se manifestent 

dans le transistor à canal court. Donc, ils doivent être étudiés et modélisés, car la présence 

des effets non modélisés engendre des problèmes dans la simulation des applications qui 

utilisent des transistors MOS de tailles très réduites. L’étude de tels effets requiert une 

connaissance parfaite du comportement de MOS dans les modes de fonctionnement 

statique et dynamique. 

C’est la raison pour laquelle ce travail est mené pour l’étude du bruit associé à la 

grille afin de trouver des solutions pour minimiser ce type de bruit dans une application 

RF. 

Le bruit associé à la grille est décomposé en deux catégories : le bruit thermique 

généré par la résistance de l’électrode de grille, et le bruit de la grille induit dû au couplage 

capacitif de la grille avec le canal. Ces deux sources de bruit contribuent efficacement à 

l’amélioration de l’ancien modèle du transistor MOS utilisé dans les applications sensibles 

aux faibles signaux. Nous allons détailler ce problème avec trois méthodes différentes. 

Chaque méthode est définie par des équations analytiques qui peuvent être implémentées 

par la suite.     
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2.2.1 Le modèle de la résistance effective de grille  

La distribution de la charge en basses fréquences dans le canal du composant MOS 

est supposée dans un état d’équilibre. Cette supposition n’est pas toujours valide dans tout 

le domaine fréquentiel. 

En hautes fréquences, les fluctuations de la charge dans le canal impliquent un changement 

du comportement dans la nature de l’électrode grille avec le canal et sa résistance 

distribuée suivant L et W qui sont respectivement la longueur et la largeur du canal.  

La figure ci dessous montre la nature distribuée de la résistance de grille et son couplage 

capacitif à la résistance du canal avec la capacité de l’oxyde de grille [12]. 

 

 
                                                                                            

Figure 6 : La nature distribuée du transistor MOS. 

 

La technique utilisée par certains concepteurs pour simuler le comportement d’un 

MOS en hautes fréquences consiste à l’introduction des composants externes au niveau du 

schéma équivalent du transistor MOS proposé par ENZ [13].Selon certains chercheurs, 

cette méthode est suffisante pour la simulation d’un circuit RF. 

La résistance distribuée de la grille est modélisée par une résistance grille Rg en série avec 

les capacités grille Cgs et Cgd, sans oublier la résistance du substrat modélisée par les 

résistances (source_ substrat) Rsb, ( drain_ substrat) Rdb,(drain_ source_ substrat) Rdsb. 

La conséquence principale des résistances additionnelles incluses dans le circuit RF 

équivalent est la contribution de la résistance grille au bruit du MOS et à la résistance 

d’entrée finie de l’impédance d’entrée en haute fréquence. Si le transistor est utilisé dans 

un amplificateur à source commune, le bruit de la résistance grille est directement ajouté 

au signal d’entrée. 
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a)-calcul de la résistance grille Rg  

La résistance Rg en série avec la grille du MOS modélise le comportement de deux 

résistances : la résistance d’électrode de grille Rgelec et la résistance distribuée du canal vue 

de la grille Rgch. La somme de ces  deux résistances représente la résistance effective de la 

grille du MOS en applications RF [12], [13], [14]. 

 

                                               chelec RgRgRg +=                                                   (2.21)                   

 

a-1)- calcul de la résistance Rgelec

Cette résistance représente la résistance de la couche du polysilicium le long de 

l’électrode grille donnée par la figure ci-dessous : 

                                           )( βα +=
L

WRRg polyelec                                                   (2.22) 

Où  est la résistance du la feuille du polysilicium, polyR
3
1=α lorsque la grille est reliée 

d’un seul coté, et 12
1=α lorsque la grille est reliée des deux contacts, β  représente la 

résistance grille externe minimale qui se trouve à l’extérieur de la zone de diffusion 

 

Figure 7 : L’électrode grille représenté par la couche de polysilicium et les points de 

contact. 

a-2)- calcul de la résistance Rgch 

La couche de charges formant le canal et s’étalant le long de l’électrode grille a une 

résistance Rgch qui dépend du régime de fonctionnement du transistor MOS et de 

paramètres W et L, cette résistance est décomposée en deux  parties :  

1. Une résistance Rst qui représente la résistance du canal au point de fonctionnement 

(régime statique DC) est calculée par l’équation suivante : 
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                                                   ∫∫ ==
d

st I
dVdRR                                                        (2.23) 

 

Où 
d

ds
st I

VR = dans la région linéaire, et 
d

dsat
st I

VR = dans la région de saturation. 

2. Une résistance  qui dépend du régime de fonctionnement dynamique AC, et qui 

représente la distribution de la charge dans le canal après une tension d’excitation AC à 

la grille. Elle  est donnée par l’équation suivante : 

edR

 

                                           

L
WC

q
kTR

OX

ed

μη
11

=                                                    (2.24) 

   

 Où      η  est une constante qui dépend de la technologie ( 1=η , si elle n’est pas donnée). 

La résistance totale du canal vue par  la grille est donnée par l’équation suivante : 

 

                                              )//(1
stedch RRRg

γ
=                                                         (2.25) 

 

Où γ représente la nature distribuée de la résistance du canal et de l’oxyde de grille, 12=γ  

si la résistance est uniformément distribuée le long du canal. Cependant, en mode de 

saturation la résistance du canal ne peut pas être supposée uniformément distribuée. 

 

2.2.2 Le modèle classique de Van der Ziel  

Le modèle de Van der Ziel [8], [15], [16] représenté par la figure ci-dessous est le 

premier modèle qui caractérise le bruit induit de la grille pour les transistors à canal court 

donné par la relation suivante : 

 

                                           
0

222

5
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D

gsGVdZ

g

C
kT

f
i ω

δ=
Δ

                                                     (2.26) 

où 3
4=δ et est la capacitance grille.  gsC
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Drain 

Grille 

Source 

Figure 8 : La source de bruit grille représentée par le modèle de Van der Ziel. 

 

 

2.2.3 Le modèle de bruit grille développé par TRINTIS et AL  

D’après l’étude faite sur le bruit thermique du drain d’un MOS en submicronique, 

nous constatons l’importance du bruit thermique généré par le canal dominant en hautes 

fréquences, et génère un autre type de bruit associé à la grille par effet capacitif (couplage 

entre le canal et l’électrode grille par l’oxyde). Les fluctuations de la charge dans les deux 

régions du canal donnent naissance à des fluctuations de charges surfaciques au niveau de 

l’électrode de grille et de l ‘oxyde. Ces fluctuations se traduisent par un courant de bruit de 

grille appelé « le bruit induit de la grille ». 

Le bruit total associé à la grille est la contribution du bruit de la grille et du bruit dû à la 

résistivité du matériau utilisé comme électrode de grille. 

 

2.2.3.1 Le bruit induit de grille  

 

Selon l’étude du bruit thermique du drain, à chaque section du canal au point 0xΔ

0x dans chacune des deux régions, on lui a associé une source de bruit . ),( 0 txh

Chaque source produit une tension de bruit )(xvΔ le long du canal qui donne  naissance à 

une quantité de charge  )(xvCq OXOX Δ=Δ   par  couplage  capacitif  (Canal Oxyde Grille) à 

l’électrode grille. La quantité  de charge  induite  constitue un courant  AC : OXG qji Δ=Δ ω  

qui circule à la sortie de la grille. Le courant total du bruit est la somme des contributions 

de toutes les sources de bruit  à chaque point tout au long du canal. ),( 0 txh
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Le bruit induit de grille associé à chaque région est défini séparément pour indiquer 

l’influence du bruit sur l’application et le choix de la région de fonctionnement du 

transistor. 

Lorsque les électrodes drain source et grille sont reliés à la masse (illustrés dans le schéma 

de la figure 9), le courant drain et son bruit associé représentés par et sont 

exprimés par l’équation de Langevin appliquée dans le cas du transistor [17] : 

DI )(tiDΔ

 

 
Figure 9 : Application de l’équation de Langevin pour le transistor MOS. 

 

 

                                 ),()()( 0 txh
dx
dVVgtiI DD +=Δ+                                        (2.27) 

 

Où est la conductance par unité de longueur à une distance x de l’électrode source, et 

est la tension le long du canal par rapport à l’électrode source. 

)(Vg

),( txvVV x Δ+=

Donc, la densité spectrale du courant de bruit induit total de la grille est la somme des 

contributions des bruits non-corrélés des deux régions I et II. Elle est donnée par l’équation 

suivante [17] : 
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 Où Pg1 et Pg2 sont les coefficients qui caractérisent la région linéaire et la région de 

saturation respectivement. 

2.2.3.2 Le bruit associé à l’électrode grille 

Le bruit associé à l’électrode grille est donné par l’équation suivante : 

kTRg
f

vG 4
2

=
Δ                                                     (2.29) 

 

2.3 La structure MOS interdigitée 

La solution choisie par plusieurs concepteurs lors de la conception des circuits 

intégrés englobant des applications RF à base de transistors MOS est la topologie inter 

digitée. Cette topologie a permis de réaliser le compromis envisageable entre la densité 

d’intégration (le coût) et les performances attendues de ces circuits. 

La topologie interdigitée est venue comme un support technique pour l’optimisation 

des surfaces sur les circuits intégrés lorsqu’on utilise des transistors MOS à canal très large 

(W), et aussi un support physique pour augmenter les performances du transistor MOS 

dans les applications RF.  

Lorsqu’on applique cette technique sur un transistor MOS qui a un canal de 

longueur L et de largeur W, nous devons garder la même longueur de canal L afin d’éviter 

le changement de ses caractéristiques principales. La figure suivante illustre l’application 

de cette topologie sur le transistor MOS : 

 

               (a)                                                                (b) 

Figure 10 : La topologie interdigitée appliquée sur un transistor MOS à canal de 

longueur L et de largeur W. 

a) Le transistor MOS avant la transformation. b) Le transistor MOS Après la 

transformation. 
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    D’une manière succincte, les performances apportées par cette topologie appelée 

aussi la structure interdigitée est la minimisation du bruit issu du transistors MOS. 

Les modèles de bruit associé à la grille ont suivi la technique des structures interdigitée 

pour l’optimisation du bruit et l’incorporation des modèles aux simulateurs afin de pouvoir 

simuler les différentes structures d’une conception. 

 

2.3.1 Application du modèle de la résistance effective à la structure interdigitée 

Pour un transistor MOS de largeur de canal W et de longueur de canal L, on peut le 

diviser en n transistors parallèles, où chaque transistor a une largeur du canal  W/n et une 

résistance électrode R pour chaque doigt. 

La résistance d’électrode de grille (m : multi-doigts) de l’ensemble des doigts est 

donnée par la relation suivante [13] : 

mELECRg ,

)βα
+=

nL
WRpoly

n
Rg mELEC (1

,                                   (2.30) 

 

et la résistance globale du canal vue de chaque grille est [13] :        

( edstmch RR
n

Rg //1
2 , γ

= )                                                   (2.31) 

 

3. 2.2 Application du modèle de RAZAVI à la structure interdigitée 

A propos des propriétés électriques de la structure proposée, on note que le 

transistor décomposé en n transistor (structure multi doigts) a une résistance grille Rg et 

une transconductance gm, par contre les n transistors ont  la même gm/n et une résistance 

Rg/n  pour chaque doigt .Cette décomposition en n doigts n’affecte pas le courant de sortie 

et l’ensemble des transistors génère le même courant. 

 En ce qui concerne le bruit thermique, la résistance grille contribue directement au 

bruit thermique d’entrée. Pour une structure MOS uniformément distribuée, il est possible 

de trouver une résistance équivalente appelée résistance globale (lumped résistance). Celle-

ci peut être placée en série avec l’électrode de la grille, elle est calculée dans la section 

suivante. 
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On considère le modèle distribué montré sur la figure 11, où le bruit thermique de chaque 

résistance est modélisé comme une source de tension en série avec la résistance 

correspondante. Pour simplifier le calcul, on néglige le bruit du canal, on ne considère que 

le bruit au niveau de drain qui est du à la résistance grille.   

 

   

 

V V

   i2    i1    in 

V

M M Mgm /n gm /n gm /n 

 

 

Figure 11 : Modèle distribué d’un Transistor MOS [18]. 

 

 

 

 

 

111 Vgi m=                                                                                                                  (2.32) 

 

( 2122 VVgi m += )                                                                                                         (2.33) 

 

  ( )Iimi VVVgi +++= ...........21                                                                                        (2.34) 

 

( ) ( )Nmnmmitot VVVgVVgVgiiii .................. 212121121 +++++=+++=                       (2.35) 

 

   Puisque      
n

g
ggg m

mnmm ==== ............21                                                                 
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( )( n
m

tot VVnVn
n

g
i ++−+= .............1 11 )                                                                      (2.36) 

 

Supposons que les source V1 ………………………. Vn  sont non corrélées, la densité spectrale du 

bruit thermique à la sortie du drain est donnée par : 
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Puisque 
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              ( )( )
3

22

6
1214

n
nnnfkTRgi gmtot

++
Δ=                                                            (2.39) 

 

Si le nombre de doigts est important, le bruit à la sortie est donc donné par : 

 

  f
R

kTgi g
mtot Δ=

3
422                                                         (2.40) 

 

 

Par opération inverse, le bruit référé à l’entrée sera donné par l’équation suivante [18], [9] : 

 

f
R

TkV g
tot Δ=

3
42                                                            (2.41) 

      

Où Rg /3 représente la résistance globale de la structure interdigitée qui sera en série avec 

le transistor équivalent représentée sur la figure 12 Le résultat est donc un bruit assez faible 

avec cette structure. 
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Meq 

Req=Rg /3 Vtot 

itot

gm 

Figure 12 : Transistor MOS équivalent de la structure distribuée. 

 

2.4. La représentation des réseaux à deux ports 

 

Dans la conception des circuits analogiques, il est important de configurer les 

circuits comme un réseau à deux ports. En général, le bruit de transistors MOS peut être 

modélisé par un composant actif à deux ports, et certaines sources du bruit de courant ou 

de tension. La modélisation du bruit se base sur la topologie du modèle petits signaux avec 

des valeurs appropriées des éléments du modèle qui peuvent exactement prévoir les 

performances électriques du dispositif. C’est le but de cette section où, on présente leurs 

propriétés et on discute des paramètres qui sont employés pour caractériser les réseaux à 

deux ports.   

 La théorie générale du bruit d'un réseau à deux ports est présentée en premier lieu. 

Ensuite, les méthodes de calcul des paramètres de bruit, le facteur de bruit minimal 

(NFmin), la résistance équivalente de bruit (Rn) et l’admittance optimale de source (Yopt) 

seront évoqués.   

En supposant qu'un modèle petits signaux approprié du dispositif soit disponible 

ainsi que toutes les valeurs des condensateurs, des résistances,….etc ; et des sources de 

bruit dans le modèle petit signaux soient obtenues ; deux méthodes de calcul pour obtenir 

les paramètres du bruit d'un  réseau à deux ports non bruités peuvent être employées, à 

savoir [19], [20]:    

• l'analyse directe de matrice. 

• la simulation du circuit basée sur les modèles compacts. 

Dans ce qui suit, nous considérerons des éléments de circuits actifs ou passifs à plusieurs 

entrées. D’une façon générale, nous considérons les réseaux à deux ports tels que celui 

montré sur la figure au-dessous, c’est-à-dire des fonctions électriques liant un port d’entrée 

à un port de sortie. 
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 +  + 
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I1 I2 

V1   V2 

 
 

Deux Ports 

 

Figure 13 : schéma général du réseau à deux ports. 

 

Une méthode usuelle pour connaître la fonctionnalité d’un réseau à deux ports est 

de connaître sa matrice de transfert tension courant, la Matrice Impédance, ou celle courant 

tension, la Matrice Admittance, , c’est-à-dire : 
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      La connaissance de l’une de ces deux matrices définit totalement la fonction, pour un 

réseau à deux ports. Il subsiste toutefois un problème de taille: comment mesurer les 

paramètres qui interviennent dans ces matrices ? 

Si l’on remarque que l’on a 

 

 
1

111 I
VZ =                  

1

1
11 V

IY =  

2

112 I
VZ =                  2

1
12 V

IY =
                                                            

 
1

221 I
VZ =               

1

2
21 V

IY =                                            (2.43) 

 
1

222 I
VZ =                 

2

2
22 V

IY =  

Ce qui se lit par exemple  Z11 égal le rapport de V1 sur I1 lorsque I2 est nul, on en déduit 

aisément une procédure de mesure mettant en jeu successivement des mesures en circuits 

ouverts pour la matrice impédance [Z] ; respectivement en court-circuit pour la matrice 
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admittance [Y] afin d’en déduire les éléments. Ceci pose toutefois le problème essentiel de 

la disponibilité d’un bon Circuit Ouvert dans le cas de la matrice [Z], et d’un bon Court 

Circuit dans le cas de la matrice [Y] afin de réaliser les conditions d’annulation de courant 

et ou de tension. Or, au-dessus d’environ 100 MHz [21], la condition de circuit ouvert ou 

de court-circuit est difficile, voire impossible à réaliser à cause des capacités et des 

inductances parasites. En plus, la mise en court-circuit ou en circuit ouvert de réseaux 

possédant un gain conduit souvent à une oscillation. On peut, donc, affirmer que les 

matrices [Z] et [Y] sont inadaptées aux radiofréquences. En conséquence, nous sommes 

amenés à définir une nouvelle matrice, la matrice [S] qui aura l’avantage d’être mesurable 

sur entrée et sortie adaptées, usuellement 50 Ω , ce qui résoudra tous ces problèmes. 

 

2.5 Les paramètres des répartitions  

La matrice [S], matrice de répartition ou « scattering matrix » [22], est l’outil de 

base pour l’étude des réseaux à deux ports en radiofréquence. Les paramètres S, comme 

nous les verrons, ont un lien direct entre les transferts de puissance entrée/sortie d’un 

réseau et la puissance est le paramètre (quantité) le plus facile à mesurer en RF. L’intérêt 

pratique est donc considérable puisque c’est aussi presque exclusivement des optimisations 

de transfert de puissance qui sont recherchés dans les systèmes radiofréquences. 

Au  lieu de compter sur des ports ouverts ou court circuités, les paramètres S ont 

l'avantage d’être mesurés en assortissant les impédances de source et de charge à 

l’impédance caractéristique ; le diagramme qui représente les paramètres S d'un réseau à 

deux ports est montré sur la figure 14. 

 

a1 

b1 

V1 

+

-

a2 

b2 

V2 
+

-
ZS ZL 

I1 I2 

Réseaux à deux 
ports 

Réseaux à 
deux ports 

 
Figure 14 : Représentation du diagramme de paramètres [S] d'un réseau à deux 

ports. 
 

 L'idée fondamentale de cette représentation est de mesurer les ondes normalisées de la 

tension incidente entrante le système au port i, comme la correspondance de tension 

ia
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réfléchie  laissant le  port i. Les tensions incidentes et réfléchies normalisées, et  sont 

liées à des tension et des courants de port i par les équations suivantes:       

ib ia ib

                  

          
0

0

2 Z
IZVa ii

i
+=                                                           (2.44) 

      

      
0

0

2 Z
IZVb ii

i
−=                                                           (2.45) 

 

Où,  est l'impédance caractéristique, généralement  égale à 50Ω . Pour le réseau 

représenté sur la figure 14 les contributions des deux ports peuvent être combinées pour 

former l'équation (2.47) sous la forme  suivante : 

0Z

 

                                                                                           (2.46) ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡

⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡=⎥⎦

⎤
⎢⎣
⎡

2

1

2221

1211

2

1
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Où, S11, S12, S21 et S22 sont les paramètres de répartition mesurés à travers les ports 1 et 2.  

Les équations suivantes peuvent être écrites: 

                                 

                                                 
1

1
11 a

bS =                  
2

1
12 a

bS =                          

                              (2.47) 

                                                
1

2
21 a

bS =                  
2

2
22 a

bS =  

 

 

Si a2 = 0, ce qui signifie que la sortie du réseau est adaptée, alors S11 = b1/a1 est le 

coefficient de réflexion vu à l’entrée et S21 = b2/a1 est le coefficient de transmission de 

l’entrée à la sortie. De même, si a1 = 0, ce qui signifie que l’entrée du réseau est adaptée, 

alors S22 = b2/a2 est le coefficient de réflexion vu à la sortie et S12 = b1/a2 est le coefficient 

de transmission de la sortie vers l’entrée. 
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2.6 La  matrice de corrélation du bruit 

Pour exprimer la théorie de bruit à deux ports bruyants en fonction de deux ports 

non bruyants, correspondants aux deux sources de bruit  et  [23] comme illustré dans 

la figure15, les trois représentations suivantes sont, particulièrement, utiles [24] [25]: 

nI nV

1) admittance parallèle. 

2) impédance série. 

3)      ABCD pour une configuration cascade.  

Mathématiquement, chaque représentation définit les sources de bruit en fonction de la 

matrice de corrélation, notée . Les éléments de ces matrices sont représentés par les 

densités spectrales  qui sont définies comme une transformation de Fourrier de leurs 

fonctions d'auto corrélation ; les indices et  correspondent  aux  sources de bruit. 
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Figure 15 : circuit équivalent à deux  ports non bruyants : (a) représentation 

d'admittance   (b) représentation d'impédance  c) représentation ABCD. 
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Les sources de bruit sont caractérisées par leurs fluctuations moyennes, celles-ci sont liées 

à la densité spectrale de puissance donnée par: 

 

                                     ∗Δ=∗

jssiji Cfss 2                       2;1; =ji                       (2.48)  

 

Le facteur  2 est dû au fait que la gamme de fréquence a été prise de -∞ à  ∞+

 

2.6.1. La  représentation d'admittance 

Cette représentation est utile lorsque les deux réseaux Y1 et Y2 sont reliés en 

parallèle 

 

21 yy CCC +=                                                   (2.49) 
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⎢
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⎡
=

∗∗

∗∗
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2111 1
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C                                           (2.50) 

 

                                               [ ]YRC y ΤΚ= 2                                                       (2.51) 

 

Où R[Y] est la partie réelle d'un nombre complexe, est la matrice de corrélation de la 

représentation d'admittance dans laquelle les individus  sont les densités spectrales 

de puissance des sources de bruit de courant d'entrée et de sortie, illustré dans la figure 

15(a). 

YC

∗
nn ii

C

 

2.6.2 La représentation d'impédance 

Cette représentation est utile lorsque les deux réseaux et   sont reliés en 

série. 
1Z

2Z
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   21 ZZZ CCC +=                                                    (2.52) 

 

                                                                             (2.53) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=

∗∗

∗∗

2212

2111

vvvv

vvvv

z CC
CC

C

 

                                                   [ ]ZRC z ΤΚ= 2                                                  (2.54) 

 

ZC est la matrice de corrélation de la représentation d'impédance, dans laquelle les 

individus  sont les densités spectrales de puissance des sources de bruit de tensions 

d'entrée et de sortie, illustré dans la figure 15(b). 

∗
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2.6.3. La représentation  ABCD  

Cette  représentation est utile quand les deux réseaux  et  sont reliés en 

cascade. 

1A 2A

                  

  
12 11 AAA CACAC += +                            (2.55) 
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Où  est la matrice de corrélation de la représentation ABCD, dans laquelle les 

individus  sont  les densités spectrales de puissance des sources de bruit référées à 

l'entrée, illustrées dans la figure 15 (c).  

AC
∗
nn ivC
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Cette représentation est particulièrement utile puisque la matrice de corrélation peut être 

directement obtenue à partir des caractéristiques mesurées de bruit, même dans les cas où 

la matrice de corrélation ne peut pas être dérivée de la théorie. Cette représentation est plus 

simple que les précédentes puisque les sources de bruit sont situées au port d'entrée. Ainsi, 

elles sont totalement séparées du gain. 

 

 2.6.4 Transformation en une autre représentation  

Toute représentation peut être transférée en une autre représentation par la matrice 

de transformation. 

                             += TCTC /                                              (2.58) 

Où est la matrice de corrélation originale de bruit, représente la matrice 

résultante de la transformation, 

C 'C
T est la matrice de transformation donnée dans le 

Tableau 1, et +T est le transposé conjugué  deT .          

  Représentation Originale   
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         Tableau 2: les différentes matrices de transformation. 

 

 

2.7 Le facteur de bruit  

Une mesure importante des performances d'un système est un paramètre connu sous 

le nom de facteur de bruit (NF) [23]. Ce paramètre qui a été défini par Friis [26] en 
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1940 comme étant le quotient du rapport signal/bruit à l’entrée par le rapport signal/bruit à 

la sortie devient de plus en plus utilisé pour caractériser les systèmes. Il est défini comme 

suit : 

 

( )
( )outNS

NS
F int=                                                           (2.59) 

 

2.8 Les paramètres du bruit 

Le  facteur  de bruit d'un système n’est pas uniquement déterminé par l'admittance 

de sources de bruit à l'intérieur d’un système mais aussi par l'admittance de source 

conduisant le système. Les performances de bruit d'un système linéaire montrent 

typiquement une dépendance parabolique à l’égard de source admittance à une fréquence. 

Un tel comportement peut être complètement caractérisé par les paramètres de bruit -

-Y

minF

nR opt [27], [28]. 
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Où est l'admittance de source,  est l'impédance caractéristique (généralement 

50 Ω ),  est le facteur de bruit minimal que le réseau peut réaliser avec l'état optimal 

de la source admittance

sY 0Z

minF

)( optoptopts BjGYY +== , et  est la résistance de bruit 

déterminant la sensibilité du facteur de bruit quand  diffère de  [28]. Cette 

nR

sY optY
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représentation est largement répandue dans la conception des circuits  RF puisqu'elle 

offre une manière plus intuitive de traiter les propriétés de bruit.  

 Ces quatre paramètres de bruits sont déterminés par les sources de bruit intrinsèques 

pour un système donné. Donc; ils sont équivalents aux sources de bruit intrinsèques. Il est 

important de noter que l'admittance optimale de source est, généralement, différente 

de l'état conjugué  ; Ainsi ces deux conditions permettent de réaliser un bon facteur 

de bruit afin d’abaisser  , et minimiser , et d’avoir des valeurs approchées entre 

 et . 

optY

conjY

minNF nR

sY optY

 
2.9 Le coefficient de corrélation  

 Généralement, les sources de bruit sont supposées indépendantes (non corrélées). 

Par contre, le couplage entre le canal et la grille est à l’origine de toute dépendance entre le 

bruit de la grille et le bruit thermique du canal. Cette dépendance est aussi traduite par une 

corrélation partielle entre le courant grille et le courant drain donnée par la coefficient de 

corrélation suivant [29], [30] : 

22
dg ii

digi
c

∗
=                                                         (2.63) 

                  

 

2.10 Calcul des quatre paramètres de bruit d’un réseau à deux ports   

  A partir d’un réseau à deux ports et les informations de source de bruit, et du 

coefficient de corrélation, nous pouvons évaluer les paramètres de bruit, en transformant le 

réseau à deux ports bruyant à un réseau non bruyant avec une source de courant de bruit et 

une source de tension de bruit du côté entrée du réseau à deux ports (la représentation 

ABCD) de sorte que ces deux sources de bruit sont habituellement partiellement corrélées 

l'une avec l'autre. 

Quand le réseau non bruyant est relié à une source de bruit 2
si comme illustré dans la 

figure 16, d’après (2.59). Le facteur de bruit du réseau est dérivé en fonction de 

 .ccun BGGR −−−
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Figure 16 : Le schéma équivalent pour calculer le facteur de bruit. 

 

Si on considère qu’à l’entrée du réseau est connecté un générateur bruyant d’admittance 

interne  et de courant de court-circuit , alors le facteur de bruit peut être 

calculé comme étant le rapport entre la somme de tous les courants de bruit présents en 

parallèle à l’entrée et le courant de bruit disponible du générateur [31]. 

sss BjGY += Is

Is

 

                               
2

2
2

s

nsns

I
vYII

F
++

=                                        (2.64) 

( )
2

22

s

nsucs

I
vYIII +++

=                                          (2.65) 

                                 
( )

2

22

s

nsuncs

I
vYIvYI +++

=                                         (2.66) 

( )
2

22

s

nscus

I
vYYII +++

=                                     (2.67) 

                                               2

222

1
s

nscu

I
vYYI ++

+=                                                (2.68)           

( ) ( )[ ]
2

2222
1

s

nscscu

I
vBBGGI +++++=                  (2.69)                   

( ) ( )[ ]
s

nscscu

G
RBBGGG 22

1 +++++=                   (2.70) 
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                  ss GfI ΚΤΔ= 42                                                 (2.71) 

                 uu GfI ΚΤΔ= 42                                                  (2.72) 

                nn fRv ΚΤΔ= 42                                                  (2.73) 

 

Où décomposé en deux termes  corrélée avec , et   non corrélée avec , et 

 l'admittance de corrélation. Puisque l'expression du facteur de bruit est dérivée en 

fonction de (Ys), en dérivant l'équation (2.70), on obtient la condition pour laquelle le 

facteur de bruit est minimal. 
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                                           (2.75)        

                  

Les équations (2.74) et (2.75) tendent vers zéro. Donc, on peut déterminer les deux  

grandeurs suivantes : 

                                         2s
n

u
opt GR

GG +=                                               (2.76) 

 

copt BB −=                                                           (2.77) 

 

En sachant que Gopt est la conductance optimale, Bopt est la succeptance optimale, nous  

introduisons les deux nouvelles quantités et nous éliminons  de l'équation (2.71) qui 

devient comme suit :     
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1 −+++−+++−+=         (2.78)       

                                      

D’après la relation (2.76) 0=+ optc BB , l'équation (2.78) est réarrangée à une autre 

représentation donnée par : 
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s

noptcopts
soptn G

RBBGGGGRF
22

21 −+−+++=                            (2.79) 

                                                   
s

nopts

G
RYY

FF
2

min
−

+=                                               (2.80)      

  Où                                         )(21min soptn GGRF ++=                                             (2.81) 

 Le dernier paramètre de bruit est la résistance de bruit équivalente définie comme suit : 

    

                                                fTK
eR n

n Δ= 4
2

                                                       (2.82) 

   

 

2.11 Calcul des paramètres de bruit d’un transistor  MOS  

La possibilité de calculer les quatre paramètres du bruit (NFmin), (Rn), la 

conductance optimal (Gopt) et la succeptance optimale (Bopt) des transistors MOS en se 

basant sur n'importe quel modèle sophistiqué de circuit équivalent qui peut exactement 

prévoir les performances des dispositifs en régime RF est la base de modélisation du bruit 

en  RF.  Cette section décrit  les méthodes de calcul et d'analyse directe de matrice de 

circuit. 

 

 2.11.1 L’analyse directe de matrice 
L'avantage de l'analyse directe de matrice est qu'elle nous permet de caractériser 

facilement les sources de bruit dans le modèle si quelconque corrélation existe entre les 

sources de bruit.  Cette analyse peut servir d'outil pour développer les modèles appropriés 

de bruit et pour vérifier leur exécution dans les modèles compacts d'un simulateur de 

circuit. Dans cette section, la théorie de calcul des paramètres de bruit des transistors MOS 

est présentée.  

Le calcul direct des paramètres de bruit emploie une opération de matrice basée sur 

la théorie du réseau à deux ports bruyant mentionnée ci-dessus. La figure17 présente le 

modèle RF du bruit d'un transistor MOS intrinsèque qui convient aux applications en  

radiofréquence.  

Afin d'exécuter le calcul de matrice de réseau à deux ports bruyant montré en figure 17, 

nous transformons notre modèle bruyant de circuit selon le modèle montré sur la figure18. 
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D’après le modèle, nous écrivons les équations de nœuds correspondant  à chaque nœud 

sous la  forme de la matrice suivante [19] [32]. 

 

 
 

Figure 17: Le Modèle  RF de bruit de transistor MOS intrinsèque pour les 

applications en radiofréquence. 

 

 

(Masse)

Figure 18: le modèle de bruit équivalent. 
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                                       [ ]                                          66×Y [ ]V             [ ]                 (2.83) 66×A

 

GRY 11=  ;  ; GDsCY =2 DRY 13=  ; ( )iGS RCsY += /1/14  ; RSRY 15=  ;  ; GBCsY =6

sBS RsCY 17 +=  ;  ;  DBCsY =8 DBRY 19 =  ; ωjs= . 

ω   Est la fréquence angulaire. 

Une fois que les équations de matrice sont formulées, le réseau est réduit par élimination 

nœud par nœud, en commençant par les nœuds 6, 5, 4, et 3 respectivement, laissant 

seulement les nœuds d'entrée et de sortie 1 et 2. 

Premièrement, nous éliminons le nœud 6, chaque élément de Y et de  A ne figurant pas 

dans la ligne 6 sera transformé selon les formules suivantes : 

 

 

                             
66

66/
Y

YYYY ij
jiji

×−=                                                 (2.84) 

 

                           
66

66
' Y

YAAA ij
ijij

×−=                                               (2.85) 

 

La première étape supprime la sixième ligne et la colonne de la matrice Y, de la même 

manière pour la matrice A en éliminant la sixième ligne mais en gardant la sixième 

colonne. 

Cette procédure est suivie (répétée) jusqu'aux nœuds d'entrée et de sortie 1 et 2 

respectivement. Alors,  la matrice  [Y] est actuellement 2 × 2, et la matrice  [A] est 2 × 6. 

Nous définissons les matrices  B et  D  de la matrice de corrélation de notre modèle [20] 

[33]  comme suit: 
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        (2.87)                   

A partir des équations suivantes, nous calculons les quatre paramètres de bruit du transistor 

MOS: 

un RR =                                                                            (2.88) 
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corcorcor BjGY +=                                                  (2.94) 

 



57  

[ ] [ ] [ ] [ ]
⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
×−××

Δ
−

= ∗
∗

T

n
cor D

Y
YBCD

YRfTk
Y

21

11

214
1

                      (2.95)      

   

 

 2.12 Conclusion  

Dans ce chapitre, nous avons présenté la base théorique qui permet d’étudier le 

phénomène de bruit en radiofréquence. En autre terme, les nouveaux modèles utilisés en 

radiofréquence sont illustrés ainsi que les différents paramètres auxquels nous nous 

référons lors du calcul ou la simulation, et plus précisément, les paramètres qui 

caractérisent les trois modèles du bruit associé à la grille. De plus, nous avons vu 

également la méthode utilisée actuellement afin de minimiser le bruit, et nous avons 

présenté la méthode de calcul des quatre paramètres caractéristiques de bruit du transistor 

MOS à partir de la théorie de deux ports.         
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CHAPITRE 3 

IMPLEMENTATION ET RESULTATS DE SIMULATION 

Dans ce chapitre, nous adaptons le modèle de transistor MOS submicronique 

profond en régime radiofréquence. Pour cela, cette phase a été partagée en plusieurs étapes. 

Nous commençons d’abord par la simulation en régime statique qui permettra de 

déterminer les paramètres utilisés dans l’analyse du comportement du bruit, nous utilisons 

le simulateur (ELDO RF). Ensuite, nous déterminons les quatre paramètres de bruit à partir 

des modèles choisis (ENZ et RAZAVI), et nous étudions les différents effets des facteurs 

qui influent sur ces derniers. 

L’objectif de cette étude est de minimiser la source de bruit généré par la 

distribution de la résistance de grille d’un transistor MOS submicronique profond 

présentant des tailles très réduites et sur lequel on varie les dimensions et les tensions de 

polarisation.  

Le schéma suivant montre la méthodologie (le plan) de travail :     
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       Simulation statique utilisant le modèle BSIM3v3 

         Déterminant (VdSAT,  Vth, µeffe) caractéristiques de sortie  Ids (Vds)  

Calcul de la résistance Rg 

• Adaptation  de la résistance Rg comme modèle de la 
résistance d’entrée qui va qualifier le bruit  associe à 
la grille en régime RF. 

• Etude des deux modèles. 

Modèle de ENZ (Rg /3) Modèle de RAZAVI (Rg/n²) 

Extraction des paramètres de 
Bruit des deux modèles 

Comparaison des résultats 

Etude des effets de  (W, Vgs, n) sur les quatre 
Paramètres de bruit 

            Figure 19 : Organigramme de simulation. 
 

3.1 Les modèles du transistor MOS  

 Le fonctionnement du transistor MOS est actuellement décrit par des modèles de 

plus en plus complexes qui sont intégrés dans les simulateurs électriques commerciaux 

comme ELDO qui constitue une référence pour les fabricants des circuits. L’université de 

Berkely a développée le modèle BSIM actuellement proposé dans la version BSIM3V3. Ce 

modèle est devenu un standard pour les industriels, et a remplacé le modèle (Level2) utilisé 

précédemment. 

 Les modèles disponibles pour les transistors sont des modèles analogiques basse fréquence 

correspondant au modèle BSIM3V3. Ce modèle est basé sur des équations physiques et 

empiriques et son adaptation aux évolutions technologiques. Il offre en plus une continuité 
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permanente dans la description du courant de drain notamment au passage de la zone 

linéaire à la zone saturée du transistor. Mais, l’inconvénient de ce modèle est que pour des 

applications radiofréquence la résistance de grille et les pertes résistives dans le substrat ne 

sont pas prises en compte.  

Il existe depuis peu un nouveau modèle, le modèle BSIM4, qui prend en compte ces 

effets et qui lui vaut le qualificatif de modèle radiofréquence. Les différences entre les 

modèles BSIM3V3 et BSIM4 sont illustrées sur la figure 20 sur laquelle nous pouvons 

remarquer l’ajout de la résistance de grille et du réseau de résistance modélisant les pertes 

résistives dans le substrat, mais ce dernier modèle n’est pas disponible au niveau de la 

division de microélectronique au CDTA, pour cette raison on va utiliser le simulateur 

ELDO et ELDO RF de Mentor Graphics [34]. 

 

 
Figure 20 : Modèle complet BSIM4, encadré BSIM3V3. 

 

3. 2 Le modèle ELDO RF   

 Mentor Graphics a décidé de développer en interne un simulateur dédié aux besoins 

spécifiques des circuits RF. En effet, les concepteurs en radiofréquence sont intéressés par 

des données dans le domaine fréquentiel : paramètres S, gain en puissance, mesures de 

bruit ….Or dans certain cas, il faut simuler des fonctions non linéaires qui génèrent des 

harmoniques comme dans les amplificateurs de puissance, les mélangeurs, les 

oscillateurs…etc. Pour ce faire, on fait appel à une technique de simulation indispensable, 

appelée Harmonic balance. 

Mentor a donc développé un simulateur travaillant dans le domaine fréquentiel, ELDO RF, 

qui utilise un algorithme de type Harmonic balance. 
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ELDO RF est une forme d’un ensemble de fonctions d’analyse manipulées dans le 

domaine fréquentiel. Ces fonctions d’analyse renferment plusieurs types d’analyse, parmi 

ces types le mode: « analyse de l’état stable» ou en anglais: « Steady state analysis » (SST) 

qui inclut les différentes opérations appliquées dans le régime dynamique (SSTAC), le 

régime statique (SSTDC) et le régime transitoire (SSTTRAN), ainsi que le mode « Analyse 

équilibré de bruit »  (SST Noise). 

Par ailleurs,  le modèle ELDO RF peut simuler les circuits comme un réseau à deux ports 

dans le domaine fréquentiel comme dans le domaine temporel et permet d’extraire les 

paramètres suivant: le gain, le facteur de stabilité, les paramètres de bruit, cercle de 

bruit, ……etc. 

Concernant notre travail, nous nous intéressons au mode «Steady State Analysis 

Noise » (SST Noise), par lequel, sont déterminés la densité spectrale de bruit et les quatre 

paramètres de bruit de notre transistor submicronique profond petits signaux  en régime 

RF. 

 

3.3 Simulation de bruit du transistor MOS petits signaux en régime RF 

La simulation du bruit de transistor MOS peut jouer un rôle important dans la 

réalisation et la conception optimale des circuits RF en fournissant la métrique des 

performances de bruit des dispositifs. Le modèle radiofréquence du transistor MOS petits 

signaux submicronique profond caractérisé par sa source de bruit associée à la résistance 

de grille a été implanté dans le simulateur (ELDO RF) et modélisé comme un réseau  à 

deux ports. La figure suivante (21) montre le schéma équivalent d’un réseau à deux ports 

bruyants converti  à un réseau à deux ports non bruyant avec deux sources de bruit de 

tension et de courant situé à l’entrée du réseau (configuration ABCD cascade) 
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Figure 21 : Réseau à deux ports bruyant converti à un réseau à deux ports non 

bruyant. 

 

D’après la représentation du réseau à deux ports non bruyant, nous avons pu donner 

la matrice de corrélation de bruit CA qui a permis de calculer les quatre paramètres de 

bruit : NFmin, Rn, Gopt et Bopt. A partir de ces paramètres, nous pouvons définir les 

différents effets qui influent sur ces paramètres, en plus à partir du facteur de bruit 

minimal, on peut déduire quel est le modèle qui donne une  bonne performance en terme 

de minimisation du bruit. 

Les quatre paramètres de bruit sont définis comme suit, CA étant la matrice de 

corrélation de bruit :  
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Dans ce qui suit, nous utilisons la structure interdigitée du transistor MOS 

submicronique petits signaux et nous allons montrer qu’elle est la solution adéquate pour 

minimiser le bruit associé à la résistance de grille. A partir de là, nous allons présenter les 

performances en terme de bruit de notre dispositif en variant la largeur de grille (W) et en 

fixant la technologie donnée par la longueur L fixée en TSMC 0,35µm. D’un  autre coté  

nous polarisons les transistors en saturation  dans le but d’étudier leurs comportements 

dans cette région. En plus, les variations de la tension appliquée au niveau de la grille 

(Vgs), de la largeur W et du nombre de doigt (n) vont nous permettre de voir leurs effets 

sur les quatre paramètres de bruit. 

 

3.3.1 L’analyse des performances de la structure interdigitée du transistor MOS 

submicronique  

La structure interdigitée du transistor MOS composée des circuits radiofréquence 

permet de limiter la valeur de la résistance de grille Rg du transistor. Ainsi il est utilisé 

deux contacts de grille par transistor unitaire. La grille est réalisée en polysilicium. 



64  

La valeur  de la résistance de grille en continu se calcule aisément à partir des 

dimensions de la grille L et W. Soit Wu la largeur de grille du transistor unitaire, la 

résistance de grille (Rgu) associée à ce transistor unitaire vaut donc ( ) LW u⋅ρ  ou ρ  est 

la résistivité de la grille. Si le transistor est composé de N doigt en parallèle alors 

 et UWNW ⋅= NRR ugg =  . Enfin, on trouve que  est égale à gR ( ) ( )LNW ⋅⋅ 2ρ  

, soit une diminution importante de la résistance de grille par rapport à une structure à un 

doigt. Aux radiofréquences, la résistance de la grille est distribuée le long de la grille et sa 

valeur devient environ égale à un tiers de la résistance . gR

 

gege RR
3
1

=  Connexions à une extrémité de la grille  geR
12
1

= Connexions aux 2 extrémités de la grille (3.101) 

 

                 

Si la grille possède deux accès, comme dans notre cas, la résistance Rg est alors abaissée à 

un rapport de 1/12 de la résistance Rg, qui correspond à la  mise en parallèle de deux 

transistors à n doigt de largeur Wu /2, pour aboutir à une nouvelle résistance de grille quatre 

fois plus petite. D’où, le rapport 1/12 au total. 

La réduction conséquente de la résistance de grille pour un même développement de grille 

permet de ne pas trop pénaliser les performances du transistor aux radiofréquences surtout 

en termes de facteur de bruit minimum (NFmin).   

  L’objectif de notre étude, est, donc d’optimiser et d’améliorer les performances de 

bruit du transistor submicronique profond associé à la résistance de grille. Théoriquement 

nous avons déjà vu que la structure interdigitée réduit au maximum le bruit généré par la 

résistance de l’électrode grille. Pour cette fin, on va valider ces résultats en utilisant le 

modèle de la structure inter digitée pour un transistor MOS de largeur W=200µm 

composée de vingt doigts (10µm*20) et de longueur L= 0,35µm et opérant en mode 

saturation Vds= 3V et de tension de grille Vgs=2,5V et en utilisant un autre transistor de 

mêmes dimensions et polarisation mais sans la structure interdigitée, les résultats obtenus 

sont illustrés dans la figure 22 :  

Si nous analysons les résultats obtenus, nous pouvons dire que la densité spectrale 

de la tension bruit à la sortie du transistor composé de 20 doigts génère une densité 

spectrale de bruit ; DSP plus faible par rapport au transistor composé d’un seul doigt. En 
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outre la décroissance de la DSP pour un transistor uni- doigt est plus importante que celle 

du transistor multi doigt, donc on peut déduire que le bruit généré d’un structure multi 

doigt est un bruit blanc contrairement à celui issu d’un structure uni doigt, ce qui signifie 

que la résistance Rg a un effet important sur le bruit de sortie en radiofréquence. 

D’autre part, la figure 22 représente le facteur de bruit minimum (NFmin) des deux 

transistors multi et uni doigt respectivement, ces résultats montrent que le NFmin d’un 

transistor uni doigt croît proportionnellement avec la  fréquence contrairement au transistor 

multi doigts qui est quasiment stable aux alentours de 1db, ceci justifie l’utilisation de la 

topologie interdigitée du transistor MOS qui donne une bonne performance en termes de 

bruit en radiofréquence. Donc on peut déduire que la structure interdigitée de transistor 

MOS est la meilleure solution pour minimiser le bruit associé à la résistance de grille en 

radiofréquence. 
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La densité spectrale de la tension bruit à la sortie de 
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Figure 22 : L’effet de la structure interdigitée du transistor MOS sur le facteur du 

bruit minimum et la densité spectrale de la tension bruit. 
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D’après l’analyse précédente, on a prouvé que la structure interdigitée est une 

solution pour minimiser le bruit et pour cette raison on va étudier deux modèles qui 

utilisent cette topologie : le premier modèle est celui de RAZAVI basé sur le rapport  Rg /3 

où Rg  représente la résistance globale de la structure interdigitée à condition que le nombre 

de doigts soit supérieur ou égal à trente deux (32) doigts. Le deuxième modèle est le 

modèle de ENZ basé sur le rapport de Rg /n² où n  représente le nombre de doigts.  

Nous allons montrer donc quel est le modèle le plus efficace pour minimiser le bruit du 

transistor MOS en RF en fixant la technologie L=0,35µm et en variant la largeur de grille 

de 100,200, 300, 400 et 500µm et en opérant en mode saturation avec Vds=3V, et 

Vgs=2,5V.   

 

3.3.2 L’analyse des performances des quatre paramètres de bruit des transistors 

submicronique des modèles du ENZ et RAZAVI 

La figure suivante 23(a, b, c, d, e)  représente les quatre paramètres de bruit des 

deux modèles dans la gamme de fréquence allant de 600MHz jusqu'à 6GHz. Si nous 

analysons les résultats obtenus nous remarquons que le modèle de ENZ génère de faibles 

valeurs des paramètres de bruit contrairement au modèle de RAZAVI, sauf pour le 

paramètre Bopt qui est important dans le modèle de ENZ par rapport au modèle de 

RAZAVI. 

D’après les résultats obtenus, nous pouvons dire que le facteur de bruit minimum 

(NFmin) du modèle de ENZ présente de faibles valeurs qui se limitent autour de 1,12dB 

quelque soit la largeur de grille (W) contrairement au modèle de RAZAVI où plus W 

augmente plus le NFmin devient élevé. Ceci revient à la contribution de la résistance 

équivalente du bruit (Rn) et à la conductance optimale (Gopt) qui est proportionnelle au 

bruit induit de la grille  « Ig
2 ». Donc, le modèle de ENZ fournit de faibles densités de bruit 

sous l’effet de la résistance de grille (Rg /n²) ce qui  permet donc de générer un faible  Gopt , 
ce qui fait que la résistance Rg  a un effet direct sur le facteur de bruit minimum. Ainsi, la 

résistance équivalente de bruit du modèle de ENZ est proportionnelle à (gm/n), donc, ce 

modèle produit de faibles (Rn). Pour cette raison, le NFmin du modèle de ENZ est plus 

faible par rapport au NF min  du modèle de RAZAVI. 

Les résultats et les observations obtenus précédemment pour le facteur de bruit 

minimum sont similaires à ceux obtenus pour la résistance équivalente de bruit (Rn). Ceci 

est expliqué, principalement par la contribution de la transconductance de chaque modèle, 
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et qui est dans le modèle du ENZ inversement proportionnelle au nombre de doigt (n) 

générant une faible densité de bruit ou de courant de drain, et donc, une faible valeur de la 

résistance équivalent de bruit, contrairement au modèle de RAZAVI qui possède une 

transconductance (gm) qui produit une densité de bruit de courant de drain importante, et 

donc une résistance équivalente de bruit élevée.   

 Si nous parlons maintenant de la conductance optimale Gopt , nous remarquons que 

pour des largeurs W=100, et 200µm, le modèle de ENZ génère de petites valeurs de Gopt  

par rapport au modèle de RAZAVI, et lorsque W=300µm les deux modèles se 

superposent .Pour les largeurs W=400µm et 500µm les deux modèles divergent encore une 

autre fois, mais cette fois-ci c’est le modèle de RAZAVI qui génère de petites valeurs par 

rapport au modèle de ENZ sous l’effet de la résistance équivalente de bruit des deux 

modèles parce que la conductance optimale du bruit est inversement proportionnelle à la 

racine carré de (Rn), et d’après les résultats de Rn obtenus précédemment, nous pouvons 

dire que lorsque le modèle de ENZ génère une faible Rn, Gopt augmente pour W=500 et 

400µm. Donc, la différence constatée entre les deux modèles d’une largeur à une autre 

dépend de la résistance équivalente de bruit.   

 Finalement, les résultats de la suceptance optimale Bopt représentent le contraire des 

autres paramètres. Le modèle du ENZ (Rg /n²) génère des valeurs très importantes de Bopt 

par rapport au modèle du RAZAVI (Rg/3) quelque soit la largeur de grille, ceci revient à 

l’effet du bruit de la grille induit (ig
²) dû à la contribution de la transconductance de la 

structure du modèle utilisé. Ainsi, le bruit de la grille induit est inversement proportionnel 

à la transconductance, et comme la transconductance est liée à la structure du transistor, le 

modèle du ENZ génère une faible (gm). Cette dernière fournit une densité spectrale de bruit 

Ig
² très élevée permettant donc de générer une suceptance optimale par rapport au modèle 

de RAZAVI. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



69  

 

 

 

 

 NFmin(f)

0
0,2
0,4
0,6
0,8
1

1,2
1,4
1,6
1,8
2

0 1E+09 2E+09 3E+09 4E+09 5E+09 6E+09 7E+09

Fréquance[Hz]

NF
mi

n[d
b]

ENZ
RAZAVI

Vds=3V
Vgs=2,5V
W=100µm
L=0,35µm
Nd=10

Rneq(f)

0

20

40

60

80

100

120

140

0 1E+09 2E+09 3E+09 4E+09 5E+09 6E+09 7E+09

Fréquence[Hz]

Rn
eq

[oh
om

e]

ENZ
RAZAVI

Vds=3V
Vgs=2,5V
W=100µm
L=0,35µm
Nd=10

 
Gopt(f)

0,00E+00

5,00E-04

1,00E-03

1,50E-03

2,00E-03

2,50E-03

3,00E-03

0 1E+09 2E+09 3E+09 4E+09 5E+09 6E+09 7E+09

Fréquance[Hz]

Go
pt[

S]

ENZ
RAZAVI

Vds=3V
Vgs=2,5V
W=100µm
L=0,35µm
Nd=10

 
Bopt(f)

0,00E+00

1,00E-03

2,00E-03

3,00E-03

4,00E-03

5,00E-03

6,00E-03

0 1E+09 2E+09 3E+09 4E+09 5E+09 6E+09 7E+09

Fréquence[Hz]

Bo
pt[

S]
ENZ
RAZAVI

Vds=3V
Vgs=2,5V
W=100µm
L=0,35µm
Nd=10

 

 
 

Figure 23(a) : Représentation des quatre paramètres de bruit des deux modèle ENZ 
et RAZAVI  du transistor MOS de largeur W= 100µm. 
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Figure 23(b) : Représentation des quatre paramètres de bruit des deux modèle ENZ 
et RAZAVI  du transistor MOS de largeur W= 200µm. 
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Figure 23(c) : Représentation des quatre paramètres de bruit des deux modèle ENZ 
et RAZAVI  du transistor MOS de largeur W= 300µm. 
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Figure 23(d) : Représentation des quatre paramètres de bruit des deux modèle ENZ 
et RAZAVI  du transistor MOS de largeur W= 400µm. 
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Figure 23(e) : Représentation des quatre paramètres de bruit des deux modèle ENZ 

et RAZAVI  du transistor MOS de largeur W= 500µm. 
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3.3.3 Validation des modèles        
  

Dans cette partie, nous avons validés nos résultats de simulation des deux modèles ENZ et 

RAZAVI en les comparant aux résultats mesurés obtenus à l’aide des références, nous 

remarquons d’après la figure 24 qu’il y a une meilleure reproduction de la mesure avec le 

modèle de ENZ, par contre, le modèle de RAZAVI présente une divergence par rapport 

aux mesures de référence.  

 De cela, on peut conclure que le modèle de ENZ est performant en terme de bruit 

par rapport à celui de RAZAVI. 
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Figure 24 : Comparaison des résultats de simulation avec les résultats des mesures 
[14]. 
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3.3.4 L’effet de la largeur du doigt et du nombre de doigts    

Dans cette section nous étudions l’effet de la dimension et du nombre de doigts sur 

les quatre paramètres de bruit. La figure ci-dessous représente les paramètres de bruit en 

fonction de la largeur totale de la grille (Wt) du transistor ayant L=0,35µm polarisé en 

saturation Vds=3V avec une tension de grille appliquée Vgs=2,5V, et des fréquences de 

1,8 GHz et 2,4GHz. 

Nous remarquons que le facteur de bruit minimal (NFmin) et la résistance 

équivalente de bruit (Rn) sont proportionnels à la largeur totale. L’augmentation de Rn et 

NFmin en fonction de la largeur totale est due à l’augmentation de la résistance de 

l’électrode grille qui est linéairement proportionnelle à W totale. Par contre la conductance 

optimale ne varie pas beaucoup avec W totale, et concernant la suceptance optimale, nous 

notons le contraire par rapport aux autres paramètres (NFmin, Rn et Gopt), c'est-à-dire, plus 

W augmente plus Bopt  diminue sous l’effet du coefficient de corrélation et le bruit de la 

grille induit . 

D’un autre coté, nous analysons l’effet de la largeur du doigt. Sur la figure (25b), 

on illustre les variations des paramètres de bruit en fonction de la largeur unitaire de doigt 

(Wu) du transistor. Par exemple Wt= 200µm est décomposée comme suit : 10*20µm, 

20*10µm, 25*8µm, 50*4µm où 10*20µm représente 20 doigts de largeur 10µm et ainsi de 

suite. Nous pouvons dire que la variation des quatre paramètres de bruit en fonction de la 

largeur unitaire du doigt était claire, plus la largeur unitaire de doigt augmente plus on aura 

des valeurs élevées de NFmin, Rn, Gopt,  et Bopt. 

Donc d’après les résultats obtenus, on peut voir que la largeur idéale du doigt du transistor 

qui est Wu=10µm,  génère des valeurs faible dû NFmin, Rn, Gopt,  et Bopt par apport aux 

autres décompositions. 

 Si nous parlons maintenant sur l’effet du nombre des doigts, nous remarquons que 

le NFmin  ne varie pas avec le nombre de doigts, donc il est indépendant de n, mais la 

résistance équivalent de bruit, la conductance optimal et la suceptance  sont inversement                   

proportionnelle à n. 
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Figure 25 (a) : Représentation de l’effet  de la largeur totale  sur les quatre 

paramètres de bruit de transistor MOS 

 

 

 

 



78  

0

0,2

0,4

0,6

0,8

1

1,2

1,4

0 10 20 30 40 50 60

W doigt [µm]

N
Fm

in
[d

b]

1,8Ghz

2,4Ghz

Vds=3V
vgs=2,5V
L=0,35µm
 W t=200µm

 

0,00E+00
5,00E+00
1,00E+01
1,50E+01
2,00E+01
2,50E+01
3,00E+01
3,50E+01
4,00E+01
4,50E+01
5,00E+01

0 10 20 30 40 50 60
W doigt [µm]

R
ne

q[
oh

m
]

1,8Ghz
2,4Ghz

Vds=3V
vgs=2,5V
L=0,35µm
 W t=200µm

 

0,00E+00

5,00E-04

1,00E-03

1,50E-03

2,00E-03

2,50E-03

0 10 20 30 40 50 60

W doigt [µm]

G
op

t[S
]

1,8Ghz

2,4Ghz

Vds=3V
vgs=2,5V
L=0,35µm
 W t=200µm

 

0,00E+00

5,00E-03

1,00E-02

1,50E-02

2,00E-02

2,50E-02

3,00E-02

3,50E-02

4,00E-02

4,50E-02

0 10 20 30 40 50 60
W doigt [µm]

B
op

t [
S]

1,8Ghz
2,4Ghz

Vds=3V
vgs=2,5V
L=0,35µm
 W t=200µm

 

 

Figure 25 (b) : Représentation de l’effet de la largeur des doigts sur les quatre 

paramètres de bruit de transistor MOS. 
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Figure 25 (c) : Représentation de l’effet du nombre de doigts sur les quatre 

paramètres de bruit de transistor MOS. 

 
3.3.5 L’effet de la tension de grille Vgs sur les quatre paramètres de bruit 

Si nous observons maintenant les résultats illustrés sur la figure 26, et en essayant 

d’interpréter l’influence de la tension de grille Vgs sur les quatre paramètres de bruit, nous 

remarquons que pour les tensions allant de 0,1V jusqu’à 0,6V les valeurs de NFmin, Rn et 

BBopt  augmentent rapidement en marquant un pic puis restent quasiment stables. Par contre, 

la conductance optimale chute vers des valeurs minimales. L’augmentation de NFmin est 

expliquée par l’augmentation du bruit de la grille induit, qui est inversement proportionnel 

à la transconductance, c'est-à-dire que Ig
² est élevé lorsque Vgs est faible, ce qui permet de 

générer un haut NFmin.  
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Par contre,  la conductance optimale est inversement proportionnelle à la racine carrée de 

la résistance équivalente du bruit, et comme celle ci croît rapidement vers un pic puis elle 

se stabilise aux alentours de 1 dB donc Gopt décroît vers un minimum puis elle se stabilise 

aussi au alentours d’une certaine valeur. 

Pour ce qui est de l’augmentation du dernier paramètre Bopt, elle est due à la 

contribution du bruit de la grille induit, parce que Ig
² est linéairement  proportionnelle avec 

BBopt. 

A partir de Vgs =0,7V jusqu’à 2 ,5V, le NFmin  et Rn, après avoir atteint des valeurs 

maximales diminuent puis  deviennent constants.  Ceci est dû à Vds qui est élevée (3V) et 

Vgs aussi, donc,  la transconductance augmente ce qui permet de diminuer  le NFmin et Rn. 

Et pour la conductance optimal, nous observons le contraire ; lorsque Rn baisse  Gopt  

s’élève et reste constante par la suite.  
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Figure 26. Représentation de l’effet de la tension de grille sur les quatre paramètres 

de bruit 
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3.4 Conclusion  

Les résultats des différentes simulations que nous venons d’observer nous renseignent 

clairement sur les directions à suivre pour obtenir les performances requises par les 

applications radiofréquences en terme de facteur de bruit. Les deux points importants pour 

l’optimisation le bruit de résistance de grille aux radiofréquences sont les suivants : 

1. structure multi doigt : le nombre de doigts doit être supérieur à dix doigts (n>10). 

2. largeur de grille unitaire petite (10µm).   
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CHAPITRE 4 

LA METHODE DE CARACTERISATION EN RADIOFREQUENCE 

Dans ce chapitre nous nous concentrons sur la méthode de caractérisation des 

composants actifs comme le transistor MOS submicronique dans le domaine 

radiofréquence réalisée à l’aide de l’analyseur de Réseau Vectoriel. Tout d’abord, nous 

représentons le fonctionnement de cet analyseur ainsi que les méthodes de sa calibration.  

Ensuite, nous ferons une description de dessin de masque du transistor MOS 

submicronique réalisé dans la division microélectronique et nanotechnologie au sein du 

CDTA à l’aide de l’éditeur de « layout » de Mentor Graphics 

 

4.1 L’analyseur de réseaux vectoriels 

 Les analyseurs de réseaux ont été introduits dans les années soixante par Hewlett-

Packard et ont subi de nombreuses améliorations qui ont conduit à des outils puissants et 

conviviaux. L’analyseur de réseaux permet d’évaluer les paramètres S complexes d’un 

quadripôle. Le principe de fonctionnement repose sur la comparaison de l’onde incidente 

avec l’onde transmise ou réfléchie à l’accès considéré. L’analyseur de réseaux vectoriel est 

constitué d’une source hyperfréquence, d’un commutateur permettant de diriger le signal 

d’excitation vers l’entrée ou la sortie du quadripôle, de deux ponts diviseurs permettant de 

prélever une partie du signal incident qui sera utilisée comme référence, d’atténuateurs 

programmables qui réduisent le signal d’excitation à une amplitude convenable, de deux 

coupleurs directifs et de mélangeurs permettant d’obtenir des signaux basses fréquences 

traités numériquement par le calculateur de l’analyseur de réseaux [35]. Ces informations 

sont aussi exploitées à l’aide du logiciel ICCAP de Agilent installé dans une station de 

travail associée à l’analyseur. 

La réalisation des mesures à l’aide de pointes RF nous permet d’accéder 

directement au plan d’accès du DUT. Cette méthode demande également de connaître les 

paramètres S des pointes et des lignes d’accès. Afin de déterminer les impédances 

présentées au DUT dans ses plans d’accès, et en étant impossible de caractériser 

directement l’ensemble lignes d’accès pointes RF, nous utilisons la méthode de calibrage 

« short, thru, open, loud » SOLT [36]. 
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 4.2 La Méthode de caractérisation  

La connaissance des propriétés physiques et technologiques des composants actifs à 

caractériser ainsi que la mesure des paramètres [S] sur une plage de fréquences 

suffisamment grande permet d’établir un modèle électrique équivalent. 

La caractérisation d’un composant se subdivise en plusieurs parties : la mesure, le 

choix du modèle et la détermination des valeurs des éléments du modèle. La mesure 

consiste à obtenir sous pointes les paramètres S des composants. Au préalable, un calibrage 

du banc depuis les connecteurs d’entrée/sortie de l’analyseur de réseau jusqu’à l’extrémité 

des pointes doit être effectué. Le choix du modèle s’appuie sur la structure même du 

composant. Il s’avère que la plupart des composants ont une forme dite en « PI ». Une fois 

la topologie du modèle fixée, la matrice de paramètres [S] mesurée est transformée en 

d’autres matrices plus efficaces pour isoler chaque élément constitutif du modèle. Les 

matrices [Y] et [Z] sont alors essentiellement utilisées. 

Nous avons présentée une méthode de caractérisation en radiofréquence pour 

mesurer les paramètres S et les paramètres de bruit du transistor MOS submicronique. 

Cette méthode consiste principalement à créer des zones de test (à l’aide de pointes) sur  

les tranches de silicium (wafer). Chaque composant est inséré dans une  structure de test 

(figure 26). Les plots carrés font 100 microns de coté et sont espacés de 50 microns pour 

l’utilisation des pointes de mesure standard [37]. 

Les techniques de « De-embedding » sont basés sur la matrice de puissance de bruit 

d'abord présentée par Haus et Adler [39] et plus tard renommé la matrice de corrélation de 

bruit par Hillbrand et Russer [20]. En général, le DUT est modélisé par un circuit 

équivalent qui est dans une configuration admittance et impédance montrée dans la figure 

28 (a) ou dans une configuration  cascade dans la figure 28 (b). 
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Figure 27 : Structures de test des composants. 
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Figure 28 (a) : Représentation du schéma équivalent du DUT. 
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Figure 28 (b) : Représentation du schéma équivalent de DUT en configuration de 

cascade 

 

Dans la  figure 28(a), YPlot représente l'admittance entre la masse et le signal de 

plot, YSUB est l'admittance entre le port d'entrée et le port de sortie et ZINT sont les 

impédances des interconnexions entre les plots et le transistor.   

Le procédé traditionnel pour l’extraction les paramètres de bruit [39] [40] est basé 

sur une configuration parallèle effectuée avec l'aide des structures de test  « Open » et 

«  Short »  comme montré dans la figure 29. 

 

 
Figure 29. Représentation du dispositif sous le test DUT avec les structures de test 

«OPEN » et « SHORT ». 
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 P  

d’interconnexions et d'un trans ration en cascade, et le deux 

de la structure de test 

our cela, le procédé de De-embedding, où le DUT modélisé par le réseau des plots, 

istor relié dans une configu

nouvelles structures du test "Thru" sont présentées dans la figure 29.  

 Pour les structures de test proposées, la structure « Open » (structure de test vide) se 

compose des plots RF sans interconnexions en métal, du transistor, et 

« Thru1 » comprenant  les plots RF avec la section de l'interconnexion au port d'entrée du 

DUT, et la structure de test « Thru2 » comprenant les plots RF avec la section de métal 

d'interconnexion au port de sortie du transistor. Les matrices ABCD des interconnexion 

aux ports d'entrée et de sortie du DUT peuvent être directement obtenues à partir des 

mesures de paramètre S des deux structures de test additionnelles  « Thru1 » et « Thru2 ». 

    
Figure 30. Représentation du DUT avec les structures de test « OPEN » et 

« THRU1 »,  « THRU2 ». 

 

La méthode détaille  de De-emb ruit, est basé sur le DUT et les 

ructures de test montrés dans la figure 30.  Les paramètres intrinsèques de la matrice 

isé : 

A

edding des paramètres de b

st

(ABCD) (ou les  paramètres Z) des dispositifs peuvent être obtenus à l'étape 6 (ou 7) du 

procédé  d’extraction des  paramètres de bruit. Les étapes d’extraction sont les suivantes :  

1- Mesure des paramètres de répartition : [SDUT], [SOPEN],[STHRU1] et [STHRU2] de structure 

de test Dut , Open, Thru1, Thru2. 

2- Mesure des paramètres de bruit: NFmin
DUT, Yopt

DUT et  Rn
DUT de Dut et calcul de la 

matrice de corrélation [CA
DUT] util

( )

⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎡ ∗1_

2
DUT

DUT
DUT
n

NF
R

kT[C DUT] = 

⎢
⎢
⎣

−

−

2min

min

2
1_

2
DUT

opt
DUT
n

DUT
opt

DUT
n

DUT

opt
DUT
n

YRYR
NF

YR
 (4.102)              
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3- conversion  [SOPEN] en  paramètre Y [YOPEN] en utilisant  la formule suivante : 

 

                   [Y] =

( ) ( )
( )( )

( )( )[ ]21122211

2112221121

1221122211

11
112

211

SSSSZ
SSSSS

SSSSS

à −++

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
+−+−

−++−

        (4.103)                   

 

alcul Yplot  utilisé 

  
N  + Y12

OPEN                ou           Y22
OPEN  +Y21

OPEN            

 

aramètre ABCD de entré/sortie de plot [APAD]   

⎣

0

PAD

P

Y

 

ètres ABCD [A ] et [A ] de [STHRU1] et [STHRU2] en utilisant la 

formule de conversation  suivante. 

 

[A] = 

C

YPAD = Y11
OPE          (4.104) 

P

  

[ ] ⎥
⎦

⎢
⎡

=
1

1ADA                                                           (4.105) 
⎤

THRU1 THRU24-Calcul des param

( )( ) ( )( )[ ]
( )( )[ ] ( )( ) ⎥

⎦⎣ ++−−−− 2112221102112221121 11/112 SSSSZSSSSS

 

⎤
⎢
⎡ ⋅−+++−+ 02112221121122222 11111 ZSSSSSSSS

       (4.106)

ù Z0 est l’impédance caractéristique du système 

5- calcul des paramètres ABCD [AIN] et [AOUT] en incluant les effets parasites des plots et 

les interconnexions en cascade de port entrée et de sortie à partir des équations 

 

[AIN] = [ATHRU1] [APAD]-1

                                                      (4.107) 

6- conversion de [SDUT] en par ] en utilisent la formule (4.106) et 

 

 

O

: 

                                                                                

[AOUT] = [APAD] -1 [ATHRU2] 

L’indice 1 représente  la matrice inverse 

 

amètre ABCD [ADUT

ensuite, calcul les ABCD du transistor [ATRANS] du dispositif intrinsèque à partir de :  
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[ATRAN] = [AIN] -1 [ADUT] [AOUT] -1                                           (4.108) 

 

7 – conversion  [AIN]  et  [AOUT] en paramètre Z, [ZIN]  et [ZOUT] avec la formule de 

conversion suivante :   

 

[Z] = ⎥
⎦

⎤⎡ − BCADA1                                                       (4.109)⎢
⎣ DC 1

 

orrélation [CZ
IN] et [CZ

OUT] en incluant les effets parasites des plots 

t l’interconnexion en cascade du port d’entrée et de sortie à partir de : 

 

 [CZ ]=2KT

 

8- calcul la matrice de c

e

IN R ([ZIN])                                                            (4.110) 

t E

[CZ
OUT]= 2KT R ([ZOUT])                                                     (4.111) 

 

Ou R( ) représente la partie réelle de la matrice. 

9- conversion la matrice Z
O

antes : 

 

[CA
IN] = [TIN] [CZ

IN] [TIN] +                                                  (4.112) 

 

elle que les matrices de transformation [TIN] et [TOUT] sont  

 

[TIN ⎡ − INA

2

111

⎡ − OUTA1
                                   (4.115) 

0- calcul la matrice de corrélation [CA] de transistor intrinsèque utilisé 

 

[CA] = [AIN]-1([CA
DUT] – [CA

IN])([AIN]+)-1-[ATRANS] [CA
OUT] [ATRANS]+      (4.116)             

 

 [CZ
IN] et [C UT] de la matrice de corrélation avec les formules 

suiv

Et 

[CA
OUT] = [TOUT] [CZ

OUT] [TOUT] +    
                                                       (4.113) 

T

] = ⎥
⎦

⎢
⎣ − INA 10

                                                                (4.114) 
⎤

[TOUT] = ⎥
⎦

⎢
⎣ − OUTA21

11

0
                         

⎤

1
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11- calcul les paramètres de bruit  NFMIN, YOP , et R  du transistor intrinsèque à partir de 

la matrice de corrélation A] par : 
T N 

 [C

( ) ( )( ) ⎟⎞⎜⎛ −+ℜ+= 2
12221112min

11 AAAA CJCCCFN
⎠⎝TK

                                  (4.117)                   

( )( ) ( )
A

AAAA JCC
Y

2
2211 −

=OPT C

CJiC

11

1212 +
                                                           (4.118) 

 

Et                                                           

KT
CR A

n 2
11=                                                                 (4.119) 

 

4.3 Dessin de masque « layout » 

 

, nous allons donner un aperçu général sur la 

conception des circuits intégrés analogiques, et plus précisément, une description sur des 

structures du transistor MOS conçus dans la

 énéralement, la réalisation d’un circuit intégré analogique à partir d’un schéma 

cepteur, à définir les dimensions physiques ainsi que 

l’emplacement des divers éléments. Dans une seconde étape, ces éléments sont réalisés par 

le fond

es outils ont été 

 

Dans les paragraphes suivants

 division Microélectronique. 

G

électronique consiste, pour le con

eur, sur la plaquette de silicium. 

   Techniquement, les méthodes d’emplacement ont été considérablement améliorées 

ces dernières années malgré la complexité des circuits analogiques. D

développés pour la génération automatique du layout à l’aide des algorithmes et des 

logiciels appropriés. Malheureusement, ces outils ne peuvent pas tenir compte de toutes les 

contraintes analogiques rencontrées dans les circuits telles que les phénomènes parasites, et 

les contraintes de conception. 
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4.3.1 Principaux phénomènes parasites rencontrés dans le dessin des circuits intégrés 

analogique 

 
4.3.1.1 Capacités parasites  

Les capacités parasites peuvent exister à plusieurs niveaux du layout. Puisque nous 

llons réaliser le dessin des structures de MOS, les capacités parasites sont d’ordre interne. 

i l’on observe le layout des transistors présentés ultérieurement, on trouve que certaines 

séparés par un oxyde, ces deux couches technologiques, l’un en métal et 

autre en polysilicium, introduisent de faibles capacités parasites entre les nœuds du drain 

de la grille. De même, pour une technologie de plusieurs 

s le schéma 

ctrique final. 

4.3.1.3

4.3.2 Minimisation de la surface totale (du circuit)      

s classiques de tous circuits intégrés, qu’il s’agisse des 

ansist

Cette contrainte est davantage liée à des problèmes  économiques (coût de fabrication), 

 

a

S

pistes de métal, appartenant au drain ou à la source, croisent les pistes de polysilicium de la 

grille. Etant 

l’

ou de la source, et le nœud 

niveaux de métallisation (4 niveaux dans notre cas), le croisement de deux pistes 

métalliques, elles aussi séparées par un oxyde, entraîne un couplage capacitif des nœuds 

impliqués. Il peut également avoir lieu pour deux pistes d’une même couche.  

   

4.3.1.2 Résistances parasites      

Les résistances parasites sont aussi présentes dans un layout. Elles sont générées du 

composant lui-même. Dans un MOS, elles représentent les résistances d’accès à la grille, 

au drain et à la source. De plus, le polysilicium et le métal, qui ont une résistivité non 

négligeable, sont parfois utilisés comme des pistes de routage. Si ces pistes sont longues, 

elles se traduisent par des résistances parasites dont il faut tenir compte dan

éle

 

 Inductances parasites    

 Les pistes de métallisation internes aux transistors ou utilisées pour le routage 

conduisent à des inductances parasites. Ce phénomène est généralement négligeable mais il 

peut prendre de l’importance, notamment pour les circuits intégrés travaillent en hautes 

fréquences. 

 

C’est l’une des contrainte

tr ors MOS à canal très large de circuits intégrés analogiques ou numériques, et la 

topologie interdigitée est la solution de  minimisation de la surface totale du transistor. 
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plutôt qu’a des problèmes électriques ou fonctionnels. Il est donc important pour tout 

logiciel de conception de prendre en compte cette contrainte sans pour autant entraver 

elles à caractères fonctionnelles ou électrique, c'est-à-dire les plus importantes. 

4.3.3 C

 parasites 

introduits par son dessin ne dégradent pas trop les performances du circuit. Enfin, pour des 

orte que le circuit réalisé soit le plus compact 

possibl

nception sous forme de masques donne exactement les dimensions de 

c

 

onception des transistors MOS 

L’étape de dessin des masques, si elle est réalisée manuellement, est sans doute la 

phase la plus longue et la plus fastidieuse de la conception des circuits intégrés. Il s’agit en 

effet de réaliser tous les motifs des masques qui seront utilisés lors de la fabrication du 

circuit. Or, pour assurer le bon fonctionnement de celui-ci, un certain nombre de règles 

technologiques concernant les dimensions et les espacements de ces motifs doivent être 

respectées. Pour corser le tout, le concepteur doit en plus s’assurer que les

raisons de coût, il doit aussi faire en s

e de façon à économiser au maximum la quantité de silicium requise. Une étape de 

vérification reste malgré tout nécessaire pour s’assurer que toutes les règles de dessin ont 

bien été respectées et que les parasites introduits n’auront pas d’influence critique sur le 

fonctionnement. 

            Le dessin des masques revient à dessiner un ensemble de figures géométriques qui 

définissent les éléments électriques ainsi que leur position. Pour mener à bien cette tache le 

concepteur utilise un éditeur de masques appelé éditeur de layout. Dans notre cas IC 

STATION est l’éditeur de masque utilisé. Cet outil permet d’obtenir un ensemble de 

masques, sous un fichier informatique directement utilisable par le fondeur 

Par ailleurs,  le transistor MOS à canal N présenté sur la figure 31, par sa structure 

schématique n’illustre pas les dimensions réelles des différentes couches qui le composent. 

Par contre, la co

chaque couche dans la technologie utilisée. Le dessin de ce transistor en un seul doigt est 

présenté sur la figure 32. 
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Poly cristal 

 

Figure 31 : structure schématique d’un MOS 

L’implémentation (fabrication) de cet élément se fait, schématiquement, de la façon 

suivante : 

• Dépôt de l’oxyde de grille et croiss nce du polysilicium 

• Diffusion d

Métallisation 

a

es régions n+  

• Oxydation et ouverture des contacts 

• 

 
Figure 32 : Dessin de masque d’un MOS à un seul doigt 

 

Après avoir illustré, de façon générale, la conception des masques d’un transistor à 

un seul doigt. Nous entamons la phase de conception de la structure interdigitée, mais il est 

fortement exigé de ssin. Ainsi, 

le choix du fondeur et de la technologie de fabrication est indispensable afin de respecter 

 connaître et d’appliquer les précautions élémentaires de de
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ces ex

 optimisée en utilisant cette technique, sachant que 

le coût

igences. Puisque nous nous intéressons à la technologie submicronique, le fondeur 

TSMC nous propose une technologie de 0,35µm  avec un procédé de fabrication de deux 

poly et quatre niveaux de métallisation. 

Sur la figure 33 nous avons conçu un transistor MOS ayant comme dimension 

L=0,35µm, W=100µm, tout en appliquant la topologie interdigitée et les règles de dessin 

ou nous avons dessiné les différents masques qui représentent la technologie de TSMC. De 

plus, nous remarquons que la surface est

 de fabrication est dépendant des dimensions du circuit final.  

 

 

 
 

Figure 33 : Dessin des masques d’un transistors MOS avec  une structure 

interdigitée décomposée en 10 petits transistors de W/L= 10/0,35µm. 
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4.4 Concl

Dans rs 

MOS submicroniques en radiofréquence, avec l’illustration des techniques de calibrage 

OLT et des procédés de calcul des paramètres de bruit intrinsèque du transistor. 

 avons représenté le dessin de masques du transistor et élucidé les 

différe

usion  

 ce chapitre, nous avons étudié la méthode de caractérisation des transisto

S

Finalement nous

ntes contraintes rencontrées dans la conception de layout. 
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Conclusion Générale 

Le but de cette étude était d’étudier le bruit dans les transistors MOS 

submicroniques profonds en RF ture MOS qui minimise le bruit 

généré par la distribution de la résistance de grille. Nous avons donné d’abord un rappel 

des différents types de bruit générés par le transistor MOS radiofréquence, ainsi que 

l’étude

atière de 

iert la recherche des 

• e nous a permis de valider le modèle de ENZ comme étant 

           

 
 

 

 

 

 et la réalisation d’une struc

 théorique du bruit associé à la grille non incorporé dans les simulateurs actuels. 

Nous avons, ensuite,  présenté la méthode de calcul des quatre paramètres de bruit des 

transistors MOS submicroniques profonds par l’analyse directe de matrice. L’avantage de 

cette analyse est de faciliter la caractérisation des sources de bruit dans le modèle s’il 

existe une corrélation entre les sources de bruit. Cette analyse peut servir d’outil pour 

développer les modèles appropriés de bruit et pour vérifier leur exécution dans les modèles 

compacts utilisés dans des simulateurs de circuit. Nous avons suivi cette étude par 

l’implémentation des modèles dans le simulateur ELDO RF  et la simulation de bruit 

associé à la grille afin de prédire le comportement réel du transistor MOS en 

radiofréquence et de la structure qui génère le minimum de bruit. Enfin nous avons  

présenté une méthode de caractérisation en radiofréquence des transistors MOS. 

Après cette illustration, nous pouvons résumé l’importance de ce thème de 

recherche, qui est l’étude du bruit électrique, par les points suivants :  

• Cette étude permet de faire un choix du transistor MOS, dans le but de 

concevoir un amplificateur avec un facteur de bruit optimal en m

minimisation. 

• de conclure que l’étude du bruit du transistor large requ

solutions pour optimiser la surface occupée par ces dispositifs d’une part, et 

réduire le bruit généré d’autre part. 

  Cette recherch

le modèle le plus approprié. 
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ANNEXE A 

• Règles de dessin du masque 

Règle Description 

 

 
λ

µm 

1 Distance minimal  PWell- NS

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

9 

10 

11 

12 

13 

14 

elect 

Distance minimal  Nselect- Active 

Distance minimal  PWell- Active 

Extension minimale Poly de Active 

Extension minimale Active de Poly 

Dimension exacte du Contact –Poly 

Chevauchement minimal Poly de Contact-poly 

Distance minimal entre deux Contacts-poly 

Distance minimale entre Contact-Poly de Active 

Dimension exacte du Contact-Active 

Chevauchement minimal du Contact-Active de Active

Distance minimal entre deux Contact-Active 

Distance minimal entre Contact-Active de Poly 

Chevauchement minimal de Métal1 à Contact-Poly 

2 

2 

2 

3 

2x2 

1,5 

3 

2 

2x2 

1,5 

3 

2 

1 

 

 
 
 

2 

 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 

1

2 

3

4

5

6 

7

8 

9 
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15 Distance minimal entre Métal1  

Chevauchement minimal de Métal1 à Contact-Active 

1 

2 

 

 

 

Dimension exacte du Via1 

Distance minimal entre deux Vai

Chevauchement minimal de Métal2 du Vai1  

  

2 

1 

2x

3 

1 

 

 
 

16 

17 

18 

19 

 

 

11 

12 13 

10 

14 

15

16 

17 
18 19 
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	    D’une manière succincte, les performances apportées par cette topologie appelée aussi la structure interdigitée est la minimisation du bruit issu du transistors MOS.
	Le  facteur  de bruit d'un système n’est pas uniquement déterminé par l'admittance de sources de bruit à l'intérieur d’un système mais aussi par l'admittance de source conduisant le système. Les performances de bruit d'un système linéaire montrent typiquement une dépendance parabolique à l’égard de source admittance à une fréquence. Un tel comportement peut être complètement caractérisé par les paramètres de bruit  - -Yopt [27], [28].
	 2.11.1 L’analyse directe de matrice


