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Résumé 
 

MISE AU POINT D’UNE METHODOLOGIE DE CARACTERISATION DES 4 PARAMETRES DE BRUIT HF 

DES TECHNOLOGIES CMOS ET HBT AVANCEES DANS LA BANDE 60-110 GHZ : 
« DEVELOPPEMENT DE SYSTEME A IMPEDANCE VARIABLE IN-SITU » 

 

Les avancées technologiques sur la réduction de la longueur de grille en accord avec la 

loi de Moore permettent aujourd’hui d’avoir des transistors sur silicium assez performants 

(ft/fMax > 150 GHz). 

La connaissance des performances dynamiques et en bruit en gamme millimétrique des 

transistors passe par leur caractérisation qui aujourd’hui est rendue difficile à cause de la 

limitation en fréquence des appareils de mesure. 

Il a été question dans cette thèse d’établir dans un premier temps un état de l’art sur les 

tuners d’impédances. Cette étude a débouché sur la nécessité de concevoir et de caractériser 

des variateurs d’impédances intégrés pour s’affranchir des pertes d’insertions causées par la 

présence des dispositifs passifs entre les tuners mécaniques et les transistors sous test. Nous 

avons décrit les BEOL et les différents composants constituant le tuner d’impédance intégré, 

puis définit une architecture commune aux 2 technologies CMOS 65 nm et BiCMOS9MW. 

La mesure des tuners présente des performances meilleures (TOS de 7 :1 et 150 :1) que les 

tuners mécaniques standards. 

Les méthodes de caractérisation en bruit sont présentées avec une attention particulière 

sur la méthode des impédances multiples que nous avons utilisée en source froide. Nous 

concluons par l’extraction des 4 paramètres de bruit des transistors MOSFET et HBT, en 

utilisant les tuners intégrés conçus. Les performances en bruit en gamme millimétrique 

(NFmin) obtenues sont respectivement de l’ordre de 2 dB (MOSFET) et 3.5 dB (HBT) à la 

fréquence de 80 GHz et sont en accord avec les modèles utilisés.  

Une ouverture vers des applications encore plus larges des tuners est aussi présentée, 

permettant d’envisager des applications au-delà de la bande W (75-110 GHz), des systèmes 

load-pull et des amplificateurs à gain variable. 

 

Mots clefs : 
 

Impédances-variables, bruit millimétrique, MOSFET, HBT, transistors, méthode des 

impédances multiples, varactor, lignes de transmission, FET-froid 
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Abstract 
 

CHARACTERIZATION’S METHODOLOGY OF THE HIGH FREQUENCY 4 NOISE PARAMETERS OF 

ADVANCED CMOS AND HBT IN M ILLIMETER WAVE BAND 60-110 GHZ: 
« DEVELOPMENT OF A VARIABLE IN- SITU IMPEDANCE SYSTEM » 

 
 

The advanced technologies following the gate length scaling in agreement with Moore’s 

law allow today to get high performances of silicon transistors (ft/fMax > 150 GHz). 

The knowledge of the silicon transistors’ dynamic and noise performances in millimeter 

wave range is mandatory but they characterization is difficult due to the limitation of 

measurement tools. 

 

In this thesis we establish in a first step a state of the art of existing impedance tune. 

This study is followed by the design and the characterization of integrated impedance tuners 

in order to avoid the insertion losses induced by the passive devices between mechanical tuner 

and transistors under test in classical setup. We have described the BEOL, the different 

integrated tuner’s components, and defined a common tuner’s architecture for both 

technologies (CMOS 65 nm and BiCMOS9MW). The tuner measures presented performances 

(TOS of 7 :1 and 150 :1) better than mechanical ones. 

The noise characterization methods are presented with particular focus on the multi 

impedance method that we have used in cold-noise source. We conclude by the extraction of 

the 4 noise parameters of the MOSFET and HBT transistors, using designed integrated tuners. 

The obtained noise performances in millimeter wave range are respectively around 2 dB for 

MOSFET and around 3.5 dB for HBT at 80 GHz and are in agreement with the used models. 

The possibility to address a broad band of applications with these tuners is also 

presented, such as load-pull applications, G band integrated tuner, variable gain amplifier. 

 

Keywords : 
 

Impedances tuner, millimeter wave noise, MOSFET, HBT, transistors, multi-impedance 

method, varactor, cold-FET, transmission lignes. 
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Introduction Générale  
 

Jusque dans les années 2000, les applications en gamme millimétrique étaient 

principalement réservées au domaine de la défense, à cause des coûts élevés de 

développement. Ces dernières années, les performances intrinsèques des transistors sur 

silicium ont fortement été améliorées et aujourd’hui ces technologies sont omniprésentes 

dans les marchés à fort volume de consommation et permettent de concevoir des circuits 

aux fréquences millimétriques dédiés par exemple aux applications telles que : 

� Le radar automobile, pour l’amélioration de la protection routière 

� L’imagerie millimétrique dans le domaine médical pour la détection de tumeur 

� Les liaisons haute définition sans fil. 

 

La caractérisation hyperfréquence et principalement en bruit de ces technologies est 

une étape essentielle pour l’optimisation des procèdes de fabrication et au début de cette 

thèse les méthodologies existantes dédiées à ces mesures entre 60 GHz et 110 GHz 

étaient désadaptées. 

 

Afin d’amener des réponses à ce besoin, ces travaux de thèse sont focalisés sur une 

méthodologie d’extraction originale des 4 paramètres de bruit hyperfréquence des 

transistors en technologie silicium.  

Organisation de la thèse 
 

Le premier chapitre intitulé « Emergence du besoin des mesures des 4 paramètres 

de bruit en gamme millimétrique sur silicium » exposera les motivations et les 

challenges à relever sur l’utilisation d’un synthétiseur d’impédances intégré en gamme 

millimétrique (en bande W « 75-110 GHz ») pour la caractérisation des performances en 

bruit des dispositifs (MOSFET et HBT) sur silicium. Nous décrirons de manière plus 

générale les deux méthodes de caractérisation de bruit (NF50 et les impédances multiples) 

à notre disposition et plus particulièrement la méthode des impédances multiples qui est 

la méthode utilisée dans tout le reste de la thèse. Cette méthode dans notre cas, sera basée 
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sur un synthétiseur d’impédances intégré sur silicium. Un bref état de l’art sur les 

différents variateurs d’impédances qui existent dans la littérature sera présenté. 

 

Le second chapitre « Les tuners intégrés (conception – caractérisation) » est 

entièrement consacré au développement du tuner intégré, de sa conception à sa mesure en 

paramètres S en passant par son utilisation. Les technologies (CMOS 65nm SOI et 

BiCMOS9MW) dans lesquelles ce tuner a été conçu seront présentées. Nous décrirons les 

performances des composants intégrés (passifs et actifs) et leur caractérisation. En effet, 

pour intégrer les tuners sur silicium, il est important de connaître les substrats silicium 

disponibles et de quantifier les performances des composants actifs (transistors) et passifs 

(inductances, lignes de transmission) aux fréquences millimétriques. Les technologies 

abordées au cours de cette étude correspondent aux nœuds technologiques 130 nm SiGe, 

65 nm SOI. 

 

Le dernier chapitre « Exploitation des tuners in-situ réalisés pour la 

caractérisation en bruit des transistors sur silicium » du manuscrit sera consacré dans 

un premier temps à la description du banc de mesure en bruit (banc de mesure en guide 

d’onde) utilisant les tuners in-situ développés suivi de la méthodologie de calibrage 

utilisée. Ce calibrage prend en compte le calibrage du récepteur, le calibrage des 

systèmes passifs (guide d’onde, etc …). Etant donné les pertes d’insertion élevées du 

tuner intégré (~20dB) dans la bande de fréquence d’intérêt, la méthode de caractérisation 

source froide retenue est appliquée à la multi-impédance. 

L’extraction des quatre paramètres de bruit en passant par les moyens d’épluchage 

(de correction) sera dans un deuxième temps, présentée, suivi par une étude préliminaire 

d’une caractérisation en puissance (Load-Pull) avec ce même tuner intégré. Nous allons 

par la suite faire une comparaison des performances d’un tuner mécanique en bande W à 

notre tuner intégré. Des voies d’améliorations du tuner seront données puis des 

perspectives d’études sur la montée en fréquence pour des applications encore plus 

complexes seront apportées. 



I - Emergence du besoin des mesures des 4 paramètres de bruit en gamme millimétrique sur silicium 

 
 

I-1 

 

I -  Emergence du besoin des mesures des 4 
paramètres de bruit en gamme 
millimétrique sur silicium 
 
 

 
I - Emergence du besoin des mesures des 4 paramètres de bruit en gamme millimétrique 
sur silicium .............................................................................................................................. I-1 

I.1. Pourquoi le Si en bande millimétrique ? ..................................................................I-2 
I.2. Motivations et challenge « mmw » ..........................................................................I-4 

I.2.1. Les applications visées .....................................................................................I-4 
I.2.1.a La communication (Télécommunication) à 60 GHz....................................I-4 
I.2.1.b Le Radar (Civil et Militaire) à 77 GHz ........................................................I-6 
I.2.1.c L’imagerie (Civile et Militaire)....................................................................I-7 

I.2.2. Difficulté de la caractérisation millimétrique...................................................I-8 
I.2.2.a La caractérisation petit signal (les paramètres S).........................................I-8 
I.2.2.b La caractérisation grand signal (Puissance)...............................................I-10 
I.2.2.c La caractérisation de bruit HF....................................................................I-12 

I.2.3. Les méthodes d’extraction des 4 paramètres de bruit ....................................I-14 
I.2.3.a La méthode NF50........................................................................................I-15 
I.2.3.b La méthode des impédances multiples.......................................................I-17 

I.2.4. L’avant thèse : ................................................................................................I-20 
I.2.4.a Limitation des appareils de mesure au-delà de 50GHz..............................I-20 
I.2.4.b Etat de l’art des tuners d’impédances avant 2007 ......................................I-22 
I.2.4.c Problématique du sujet ...............................................................................I-30 
I.2.4.d Positionnement du sujet de thèse dans un contexte international ..............I-30 

I.3. Conclusion..............................................................................................................I-33 
 

 



I - Emergence du besoin des mesures des 4 paramètres de bruit en gamme millimétrique sur silicium 

 
 

I-2 

 

I -  
Emergence du besoin des mesures des 4 
paramètres de bruit en gamme 
millimétrique sur silicium 
 

I.1. Pourquoi le Si en bande millimétrique ?  
Deux questions nous interpellent dans ce titre : 

 

� Tout d’abord « POURQUOI LES ONDES MILLIMETRIQUES ? » 

Pour répondre à cette première question, nous nous appuyons sur le théorème de 

Shannon [I-1] (en 1948) qui dit que la vitesse maximale de transmission de données dans une 

communication qui peut être transmise dans un canal (capacité du canal « C  ») est relative à 

sa bande passante « BW  » et à son rapport signal à bruit « SNR » (de l’anglais Signal-to-

Noise Ratio » et s’exprime de la manière suivante : ( )SNRBWC += 1log* 2 . 

On voit que l’augmentation de données « C  » nécessite une augmentation de la bande 

passante « BW  » et une augmentation du rapport signal à bruit « SNR ».  

Il faut savoir que la bande passante nécessaire dans un système est fortement liée à 

l’application ciblée. Ainsi, pour des applications civiles ou militaires les bandes de fréquences 

sont allouées par des commissions. 

Néanmoins, pour une distance donnée, le signal reçu à une fréquence porteuse élevée 

connait plus d’atténuation pour les raisons suivantes : 

o Premièrement, comme la taille de l’antenne est inversement 

proportionnelle à la fréquence porteuse, plus la fréquence porteuse est 

importante, plus petite est l’antenne, et il en résulte une faible collecte de 

puissance. 

o La seconde raison est l’absorption atmosphérique qui cause une forte 

atténuation du signal en hautes fréquences. 

Ces deux caractéristiques ont tendance à augmenter le facteur de bruit, diminuant ainsi 

le rapport signal à bruit « SNR ». 

 

� Puis, « POURQUOI LE SILICIUM ? » 
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Les technologies GaAs et InP (PHEMT, HEMT et HBT) ont durant plusieurs années 

dominé le marché des applications millimétriques. Cependant, la miniaturisation drastique (de 

la longueur de grille) des transistors suivant la loi de Gordon Moore [I-3] - [I-4] énoncée en 

1965 (et initiée par la loi de Dennard [I-2]) a particulièrement comme conséquence 

l’augmentation des performances dynamiques des transistors sur silicium, les rendant 

compétitifs vis-à-vis des technologies III-V . Présentant aujourd’hui des fréquences de 

coupures ( tf / Maxf ) avoisinant les 280GHz avec de bonnes performances en bruit (Cf. Figure 

I-1, [I-5] et Figure I-2, [I-7]), ces composants à base de silicium adressent les applications 

millimétriques et les applications grand public à forts volumes de consommation [I-6]. 

 

 

 

Une des particularités des technologies sur silicium (CMOS) est sa forte capacité 

d’intégration et également le fait de pouvoir intégrer le HBT sur une plateforme CMOS. Ce 
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Figure I-1: Conséquence de la loi de Moore pour la technologie CMOSFET (a) et pour la 

technologie Bipolaire (b) ; source ITRS 2008 [I-5]  
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Figure I-2: Comparaison des performances du silicium avec la technologie III-V et InP. (a) 

fréquences de coupures et (b) Facteur de bruit minimum pris à 94 GHz ; source ITRS 2008 [I-7]. 
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qui se traduit par la possibilité d’offrir des produits intégrant sur la même puce à la fois des 

blocs RF (analogique) et des blocs digitaux. C’est cette volonté d’intégration qui a renforcé 

l’intérêt de la technologie silicium CMOS et BiCMOS pour les applications RF [I-5] - [I-7]). 

I.2. Motivations et challenge « mmw » 
 

Les principales recherches dans les gammes millimétriques sont d’origine militaire, 

c’est dans un souci d’amélioration du quotidien humain que nous sommes passés des 

applications militaires aux applications civiles. Cette perpétuelle quête d’évolution a donné 

naissance à certains besoins. 

En effet, la bande millimétrique (30GHz à 300GHz) offre un large choix en termes 

d’applications grand public et on doit être capable de quantifier précisément les performances 

des composants (passifs et actifs) dédiés à ces applications par leur caractérisation en petit 

signal, en puissance et particulièrement en bruit pour avoir des systèmes avec un rapport 

signal/bruit le plus faible possible. 

I.2.1. Les applications visées 
 

Les applications visées sont multiples et variées. Nous trouvons pour n’en citer que 

quelques unes, dans le domaine de la communication sans fil [I-8] (le WHDMI 

« communication sans fil à haute définition multimédia », le WPAN « communication sans fil 

pour un réseau personnel », la WLAN « communication sans fil pour un réseau local » et le 

Wi-Fi), dans le domaine du radar [I-9] (les longues et faibles portées) et dans le domaine de 

l’imagerie (médicale ou militaire). 

I.2.1.a  La communication (Télécommunication) à 60 GHz 

 

La communication s’impose à nous comme une nécessité. Depuis longtemps les moyens 

de communication sont différents d’une civilisation à une autre. Elle est ainsi connue sous 

plusieurs formes, on voit apparaître le tam-tam dans la savane, la fumée chez les Indiens, 

etc.… 

L’évolution dans le temps des moyens de communication requiert de nouveaux critères 

de transmission, ce n’est plus seulement la voix mais plutôt tout contenu multimédia (le son, 

l’image, la vidéo et des données informatiques) qui sera transmis. L’une des applications qui 

résume bien l’évolution de la communication est la communication domestique courte portée 
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que nous pouvons observer dans nos bureaux (cf. Figure I-3) ou dans nos maisons. Nous 

sommes aujourd’hui capables avec l’avancée de la technologie d’échanger des données d’un 

support à un autre sans perte d’information (qualité du signal). 

Pour des raisons d’uniformité, de contrôle et de compatibilité, il a fallu réglementer et 

standardiser tout système de communication.  

 

 

La quantité d’informations que l’on devra transmettre sera de plus en plus importante,  

et comme le démontre Shannon [I-1], la bande passante est un critère important dans les 

systèmes de communication. C’est ainsi qu’en 2001 (USA-FCC), l’allocation d’une bande 

passante de 7 GHz autour de 60 GHz (entre 57 et 64 GHz) est annoncée. Cette bande autour 

de 60 GHz devient alors une attention particulière pour beaucoup d’applications à grande 

vitesse. 

I.2.1.b  Le Radar (Civil et Militaire) à 77 GHz 
 

Le RADAR, basé sur la propagation des ondes électromagnétiques offre la capacité de 

détecter une cible et d’estimer sa distance voire sa vitesse par ondes radio. Son principe est de 

détecter cette cible, d’en déduire sa position et sa vitesse par simple réflexion de l’onde sur 

cette dernière. C’est en effet, en 1886, qu’Heinrich Hertz démontre la capacité pour une 

surface métallique de réfléchir les ondes radio. Ainsi suivant les travaux de Hülsmeyer [I-11] 

en 1904, la première localisation RADAR est mise en place. 

.

 
Figure I-3: Scenario d'une communication sans fil à 60GHz dans un bureau [I-10]  



I - Emergence du besoin des mesures des 4 paramètres de bruit en gamme millimétrique sur silicium 

 
 

I-6 

Datant d’avant la seconde guerre mondiale, cette technique de localisation est 

maintenant couramment utilisée dans un grand nombre d’applications civiles. Les récents 

progrès des composants électroniques (rapidité, forte intégration, coût, etc. …) permettent 

d'envisager des applications RADAR sur des produits civils grand public tels que la 

navigation aérienne, la météorologie, la télédétection et particulièrement la circulation 

routière. 

Le nombre croissant de personnes tuées par an sur les routes a rendu la technologie 

RADAR très attractive pour l’équipement des véhicules. La Figure I-4 présente les différents 

positionnements des capteurs pour la détection courte portée (de piétons et d’aide au parking 

etc. …) et longue portée (des véhicules, motocyclistes, etc. …) d’obstacles. 

 

 

Pour la détection courte portée « SRR » entre 0.1 et 10m la fréquence allouée se situe 

autour de 24 GHz (22-29 GHz) et les applications possibles sont l’aide au parking, la 

détection d’angles morts, le changement de file, l’anticollision vis-à-vis d’obstacles fixes ou 

mobiles et le pré-crash. En ce qui concerne la détection longue portée « LRR » entre 1 et 

200m la fréquence allouée se situe autour de 77 GHz (75-79 GHz) et les applications 

possibles sont la régulation d'allure intelligente sur route (Adaptive Cruise Control), son 

complément urbain et l’alerte de collision. 

I.2.1.c  L’imagerie (Civile et Militaire) 

 

Une des applications potentielles dans le domaine des ondes radio est l’imagerie. 

L’intérêt pour l’imagerie millimétrique est bien évident par rapport à l’imagerie par IR. En 

effet, dans toutes conditions météorologiques (le brouillard, les nuages, la neige, les tempêtes 

de poussière et la pluie), les ondes radio sont beaucoup plus efficaces (atténuation plus faible) 

que les ondes infrarouges. La Figure I-5 montre les fenêtres de propagation (35 GHz, 94 GHz, 

140 GHz et 220 GHz, etc. …) autour desquelles l’atténuation atmosphérique est relativement 

faible. 

 

LRR ~ 77 GHz(1 ~ 200m)
Régulation d’allure
Stop-and-Go
Anticollision
Etc. …

SRR ~ 24 GHz(0.1 ~ 10m)
Détection d’angles morts
Aide au parking
Pré-crash
Etc. …  

Figure I-4: Les applications RADAR automobile courtes et longues portées 
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La Figure I-6 nous montre qu’avec une imagerie millimétrique on est capable de 

détecter des armes cachées par un individu. 

 

 

Il existe deux types d’imagerie, la passive similaire à la radiométrie et l’active similaire 

aux applications RADAR. L’imagerie médicale à 94 GHz est également un domaine potentiel 

d’applications courte distance, pour la détection de tumeurs, de flux sanguins, par exemple. 

En résumé, le choix de la fréquence est fortement lié à l’application spécifique. Trois 

applications potentielles font l’intérêt des technologies millimétriques (Cf. Figure I-7): 

 

 
Figure I-5: Atténuation atmosphérique autour des fenêtres de propagations 

(a) (b)  
Figure I-6: l’ensemble des images (a) et (b) montre la dissimulation d’une arme de poing. Chaque 

image montre le visible (plus à gauche), la révélation par l’imagerie (au centre) puis une image 
visible de l’arme exposée. L’image la plus à gauche en (b) est prise dans des conditions simulant un 

environnement froid [I-12] 

0.1 24 60 350

GHz

TELECOMMUNICATION

Les applications millimétriques visées par les technologies silicium

RADAR IMAGERIE

7735 94 140 220  
Figure I-7: Récapitulatif des applications visées 
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I.2.2. Difficulté de la caractérisation millimétrique 
 

La conception de circuits performants (à la pointe de la technologie) dans le domaine 

des applications définies plus haut (Cf. I.2.1) requiert en amont la connaissance et 

l’optimisation des performances des composants actifs (MOSFET et HBT) et passifs (Ligne 

de transmission, varactor, etc …) utilisés. L’optimisation des performances et la modélisation 

de ces composants passe essentiellement par leur caractérisation dans la bande de fréquence 

utile (30 – 110 GHz). 

I.2.2.a  La caractérisation petit signal (les paramètres S)  

 

La caractérisation petit signal consiste à mesurer en fonction de la fréquence les 

paramètres de dispersion ou paramètres [S] (de l’anglais Scattering) d’un dipôle, d’un 

quadripôle ou d’un multi pôle par l’utilisation d’un système de mesure « VNA ». Ce système 

de mesure présente des imperfections qui sont systématiques (récepteur « transposition de 

fréquence », câblage, sondes hyperfréquences), aléatoires (bruit des instruments de mesure, 

les commutateurs et la reproductibilité des connexions) et de dérive (changement 

d’environnement après calibrage, variation de la température). 

Il existe différentes méthodes de calibrage (SOLT, TRL, LRM…) [I-13] [I-14] qui 

permettent de corriger ces erreurs (Cf. Figure I-8) systématiques au moyen de standards de 

calibrage encore appelés étalons (court-circuit, circuit ouvert, ligne de transmission …).  
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Figure I-8: Les 12 termes d'erreurs d’un réseau deux ports à corriger par une méthode de calibrage 
type SOLT 
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Dans le cas des VNA de dernières générations, les erreurs aléatoires et de dérives sont 

aujourd’hui limitées par les grandes sensibilités et la stabilité des systèmes de mesures (VNA, 

stations sous pointes, etc …). 

Ces étapes de corrections nous permettront dans un premier temps d’écarter de la 

mesure la contribution des câbles et des sondes en positionnant les plans de références au bout 

des pointes des sondes RF.  

Il est aussi nécessaire de connaitre avec précision dans un second temps la mesure du 

composant intrinsèque en écartant les contributions des accès du transistor (pads et lignes 

d’accès) au moyen de structures particulières et spécifiques sur silicium (Court-circuit, circuit 

ouvert, ligne de transmission) pour corriger la mesure sur tranche de silicium, cette étape est 

le plus souvent appelée « de-embedding » ou épluchage. 

 

De récents travaux [I-15] ont montré qu’au-delà de 50 GHz le calibrage devient critique 

et la mesure de paramètres S jusque 110 GHz sur silicium présente des spécificités propres. Il 

s’agit du couplage entre les sondes, entre les sondes et les structures de test mais aussi entre 

les sondes et les structures adjacentes [I-15] qui rendent le calibrage spécifique. 

 

La validation du modèle d’un transistor passe par la comparaison de la mesure précise 

avec sa simulation. Il se trouve cependant qu’un calibrage conventionnel (SOLT) ne prend 

pas en compte tous les différents couplages énumérés précédemment et ne donne de bonnes 

précisions que jusque 60 GHz. Au-delà de la fréquence de 60 GHz, la validation du modèle 

devient critique et nécessite un calibrage plus rigoureux et un épluchage plus complexe [I-16]. 

� En ce qui concerne le calibrage SOLT, des travaux pionniers [I-17] montrent que 

par la détermination et l’ajustement de la capacité Copen des sondes coplanaires, il 

est possible de compenser plus précisément les erreurs systématiques de 

l’analyseur de réseau au-delà de 60 GHz. Waldhoff s’est fondamentalement basé 

sur ces travaux pionniers pour développer une stratégie d’optimisation de calibrage 

(la SOLT améliorée [I-18]) qui permet d’avoir des mesures petit signal précises 

jusque 110 GHz (Cf. Figure I-9). 

� De manière à prendre en compte le couplage entre les sondes et le silicium, il est 

nécessaire d’optimiser le placement des structures testées de façon à diminuer ces 

couplages en les rendant reproductibles d’une structure d’épluchage à une autre. 
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En complément de ce calibrage, un espacement des structures de test d’au moins 50µm 

sur silicium est nécessaire. 

I.2.2.b  La caractérisation grand signal (Puissance) 
 

La mesure en régime de grand signal est une nécessité pour la conception 

d’amplificateur de puissance, pour l’optimisation des dispositifs (transistors) et pour 

l’extraction des modèles non linéaires. 

Il est bien évident que faire une mesure grand signal (puissance) requiert tout d’abord 

des étapes de calibrage petit signal afin de placer les plans de références aux bons endroits et 

s’affranchir des contributions parasites des accès pour avoir une mesure précise. 

Cependant, plusieurs gains en puissance sont possibles dans le formalisme de la mesure 

en puissance (Cf. Figure I-10). 

 

 

 

(a) (b)

 
Figure I-9: (a) [I-16] Couplage entre les structures adjacentes. (b) [I-18] comparaison de la mesure 

d'un circuit ouvert après les méthodes de calibrage: LRRM, SOLT1 (C = 6.4fF), SOLT2 (C = 5.4fF) 
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Figure I-10: Formalisme d'un quadripôle avec ces différents facteurs de réflexions 
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� Le gain en puissance transducique (GT) : qui traduit le transfert de puissance au 

travers d’un quadripôle. 
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Eq I-1 

 

� Le gain en puissance disponible (GA) : est très utilisé pour l’optimisation des 

amplificateurs de réception « LNA (de l’anglais Amplificateur Faible Bruit) ». 
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Eq I-2 

 

� Le gain en puissance (GP) : est très utilisé pour l’optimisation des amplificateurs 

d’émission ou de puissance « PA (de l’anglais Amplificateur de Puissance) ». 
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Eq I-3 

 

On voit que les différents gains sont fonction des impédances de source et de charge du 

DST. Sur le plan expérimental il va donc falloir utiliser un banc de test disposant d’un tuner 

(variateur d’impédance) en entrée et en sortie du dispositif de manière à présenter les 

impédances souhaitées et synthétiser le gain recherché (Cf. Figure I-11). 

 

Signal de 
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Coupleur BT

Mesureur de Puissance 
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BT ATT

PS1
PS2

Tuner de Source Tuner de Charge

C

Гs ГLPin Pout
Sij.in Sij.out

ΓoutΓin  
Figure I-11 : Synoptique d’un banc de mesure Load et Source -Pull  
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La difficulté de ce type de mesure en gamme millimétrique réside dans le fait que les 

coefficients de réflexion (proches de 0.75) sont fortement dépendants de la fréquence et en 

particulier de la géométrie du transistor à caractériser. 

Pour remédier à cette difficulté, il faut dans le banc de mesure en régime grand signal 

disposer de tuner millimétrique pouvant adresser les forts coefficients de réflexion et un 

système très faibles pertes entre le tuner et les plots de test RF afin de conserver une 

constellation utile dans les plans du transistor.  

Enfin, tous les éléments de la chaine de mesure doivent être plus linéaires que le 

composant à tester pour ne pas introduire de non-linéarités en supplément de celles générées 

par le composant lui-même. 

I.2.2.c  La caractérisation de bruit HF 
 

Un transistor est entièrement caractérisé en bruit si l’on connait ses 4 paramètres de 

bruit ( minNF , nR , optG  et optB ). En effet le facteur de bruit, pour une admittance (YS) de source 

donnée, d’un transistor s’exprime de la manière suivante (Cf. Eq I-4) : 
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Eq I-4 

 

Où minNF  traduit le facteur de bruit minimum qui est atteint pour une admittance de 

source optimale ( optS YY = ) et nR  la résistance équivalente de bruit qui traduit aussi la 

sensibilité à la désadaptation (plus nR  sera élevée et plus on aura une forte sensibilité à la 

désadaptation vis-à-vis deoptY ). La mise en place d’un banc de mesure de bruit impose 

l’utilisation d’un tuner d’impédances en entrée. 

 

L’une des parties les plus importantes dans la mesure de paramètres de bruit reste la 

phase de calibrage du système de mesure. Il faut avant tout faire un calibrage petit signal (Cf. 

I.2.2.a ) en paramètre [S] (connaissance des paramètres [S] du tuner), puis un calibrage en 

bruit qui consiste à déplacer les plans de références en bruit de la sortie des appareils de 



I - Emergence du besoin des mesures des 4 paramètres de bruit en gamme millimétrique sur silicium 

 
 

I-13 

mesure vers le plan des pointes et ceci pour toutes les impédances et pour chaque fréquence 

(Cf. Figure I-12). 

 

 

Comme le montre la Figure I-13 les plans de référence après la mesure de bruit se 

situent au bout des pointes des sondes RF. Nous devons ramener ces plans de référence au 

niveau du transistor intrinsèque en prenant en compte les contributions des accès sur tranche. 

La Figure I-13 décrit ce formalisme de correction en paramètres petit signaux [S].  

 

 

En ce qui concerne le formalisme de correction en bruit, le schéma reste le même mais 

en revanche on utilise les équations de Nyquist relatives aux structures de test passives et la 

phase d’épluchage s’effectue en utilisant les matrices de corrélations (Cf. Figure I-14). 
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Figure I-12: Visualisation des plans de références pour un calibrage coaxial et sous pointe 
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Figure I-13: Illustration du principe de la correction des accès pour l'obtention des paramètres 

intrinsèques petits signaux  
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I.2.3. Les méthodes d’extraction des 4 paramètres de bruit  
 

La caractérisation plus particulièrement des 4 paramètres de bruit en gamme 

millimétrique des transistors (MOSFET ou HBT) est une nécessité pour la modélisation du 

bruit et la conception de système type « LNA » dans une chaine d’émission – réception.  

Le but de ce paragraphe n’est pas de refaire toute la théorie du bruit déjà bien expliquée 

dans certains ouvrages et publications. Ce paragraphe sera le lieu d’un bref rappel sur la 

théorie du bruit qui nous permettra dans un second temps de décrire de manière succincte les 

deux méthodes expérimentales mises à notre disposition pour déterminer les paramètres de 

bruit millimétrique des DST. 

La théorie du bruit dans un quadripôle est décrite dès 1956 [I-19], mettant en évidence 

les différentes représentations possibles (chaîne, impédance et admittance) d’un quadripôle 

bruyant par l’association d’un quadripôle non bruyant et de ses sources de bruit. 

 

L’équation (Eq I-4) bien connue du bruit d’un quadripôle montre que le facteur de bruit 

dépend principalement de l’admittance de source [I-20]. On définit dans le cas d’une mesure 

de bruit sous une impédance particulière de 50Ω et sous différentes hypothèses la méthode de 

caractérisation de bruit dite NF50. 
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Figure I-14 : Les matrices de corrélations de bruit des quadripôles actifs et passifs  
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I.2.3.a  La méthode NF50 

 

La méthode NF50 est une méthode analytique basée sur un modèle physique de bruit 

[I-21], proposée par G. Dambrine, elle est valable uniquement pour des dispositifs à effet de 

champ MOSFET dans notre cas. 

 

C’est en poursuivant les travaux de A. Van der Ziel [I-22], [I-23], que les propriétés de 

bruit des composants unipolaires (MOSFET et HEMT) ont été décrites par certains groupes 

de recherche ([I-24], [I-25], [I-26]). Le but de cette méthode est d’extraire, au travers de la 

mesure de facteurs de bruit ou de puissance de bruit, les sources de bruit 2di  côté drain et 2gi  

côté grille et leur coefficient de corrélationC . Cependant les composants (FET) présentent 

deux propriétés très importantes à retenir : 

� la source de bruit en admittance 2
di  côté drain est indépendante de la fréquence. 

� La partie réelle du coefficient de corrélation C  entre les sources de bruit 2
di  et 2

gi  

est très petite vis-à-vis de sa partie imaginaire. Par conséquent C  est purement 

imaginaire et de plus varie linéairement en fonction de la fréquence. 

 

 

La première propriété vient du fait que la puissance spectrale du bruit de diffusion dans 

la bande millimétrique est blanche [I-23]. La seconde propriété résulte du couplage capacitif 

entre le canal conducteur et l’électrode de grille [I-22]. 

 

Dans la Figure I-15.b, k=1.38*10-23 J/K est la constante de Boltzmann, Ta=290 K est la 

température ambiante ; ∆f est la bande de fréquence sur laquelle le bruit est considéré ; Gmi et 
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Figure I-15: (a) Modèle de bruit d'un MOSFET en représentation courant-courant; (b) Equation 

régissant le formalisme du modèle à trois paramètres (P,R et C) [I-22] 
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Cgsi sont respectivement la transconductance et la capacité grille-source intrinsèque du 

transistor ; les coefficients P, R et C sont sans dimensions et dépendent des propriétés 

physiques du composant et de sa polarisation. [I-24] - [I-27] ; prennent en compte l’influence 

d’autres éléments du schéma équivalent petit signal. 

 

Pospieszalski [I-29] propose après les travaux pionniers un modèle de bruit HF qui 

décrit parfaitement les caractéristiques en bruit des transistors FET, ce modèle est basé sur 

deux sources de bruit non corrélées (Cf. Figure I-16). 

 

 

On retrouve d’une part en entrée une source de bruit en tension eg (associée à la 

résistance Rin) qui est liée à la température équivalente côté grille Tg et d’autre part en sortie 

une source de bruit en courant i ’d (associée à la conductance Gdi). Ces sources de bruit eg et i ’d 

sont respectivement liées par le formalisme de Nyquist aux températures équivalente Tg et Td.  

 

Le modèle à deux températures est cependant amélioré ([I-30] - [I-31]) en remplaçant 

respectivement les deux températures Tg et Td par Tin et Tout et en prenant en compte les 

éléments extrinsèques du schéma équivalent (Cf. Figure I-17). 
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Figure I-16: (a) Modèle de bruit d'un MOSFET en représentation Tension-Courant; (b) Equation 

régissant le formalisme du modèle à deux température [I-29] 
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La température Tin est en effet proche de la température ambiante Ta ([I-32] - [I-33]). Le 

principe de la méthode NF50 [I-21] est de faire la mesure directe des paramètres de bruit sous 

une unique impédance de 50Ω. Expérimentalement, seuls trois paramètres de bruit sont 

suffisants pour entièrement caractériser ces dispositifs (Cf. Figure I-18). 

 

 

La mesure de bruit par le formalisme des impédances multiples est une grande 

alternative pour la mesure de bruit des dispositifs ne présentant pas les hypothèses décrites ci-

dessus, en particulier les HBT. 

I.2.3.b  La méthode des impédances multiples 

 

La mesure du facteur de bruit de dispositifs se fait de manière générale par deux 

techniques, une technique dite standard « facteur Y » [I-34] et une technique source froide 

(mesure de puissances de bruit) [I-35] - [I-36]. Le principe de ces méthodes est basé sur le 

banc de mesure présenté en Figure I-19. 
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Figure I-17: (a) Schéma équivalent du MOSFET avec ses sources de bruit; (b) Equation régissant le 

formalisme du modèle à deux température amélioré et de la méthode NF50 [I-21] 
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Figure I-18: Formalisme de la méthode NF50 initier par G. Dambrine [I-21] 
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En effet, cela consiste en l’extraction des quatre paramètres de bruit par la mesure des 

facteurs de bruit [I-34] ou par la mesure de puissance de bruit [I-35] - [I-36] pour différentes 

admittances de source, en utilisant une méthode numérique. 

En ce qui concerne la technique standard « facteur Y », l’utilisation du synthétiseur 

d’impédances permet de mesurer le facteur de bruit du DST pour des impédances de source 

(ZS ≠  50Ω), qui sont nécessaires pour extraire les 4 paramètres de bruit. Le calcul du facteur 

de bruit se fait par la mesure des puissances de bruit de la source de bruit mise successivement 

dans son état froid (température TC) et chaud (température TH). La connaissance précise des 

pertes (ou gains) du synthétiseur d’impédances est requise car elle est prise en compte dans le 

calcul du facteur de bruit mesuré. De plus, plus les coefficients de réflexions générés sont 

élevés (|ΓS|~1) et plus la puissance transmise est faible. 

Pour ce qui est de la méthode source froide, décrite pour la première fois par Adamian 

et Uhlir [I-35] - [I-36], la source de bruit est utilisée dans ses deux états (froid et chaud) pour 

déterminer la constante Gain-Bande [I-37] « kBG » du récepteur lors de l’étalonnage du banc 

de mesure (dans ce cas le DST est remplacé par une THRU). Cependant, la source de bruit est 

à température ambiante pendant la phase de mesure du DST. Le facteur de bruit du DST est 

alors calculé en connaissant à la fois les coefficients de réflexion de source (|ΓS|) générés, les 

paramètres S du DST et les puissances de bruit de la source froide dans le plan du récepteur 

de bruit. 

Les deux méthodes d’extraction des paramètres de bruit basées sur l’utilisation d’un 

synthétiseur d’impédances étant présentées, nous allons dans le détail regarder comment sont 

déterminés les quatre paramètres de bruit d’un composant actif (MOSFET et HBT). 

De tout ce qui précède, il ressort que le facteur de bruit est fonction des admittances de 

sources. La méthode d’extraction des 4 paramètres de bruit décrite sur la Figure I-20 est celle 

proposée par Lane en 1969 [I-38]. 

SOURCE
DE BRUIT

TUNER
DST

NF(ΓΓΓΓS)

HORS-SILICIUM HORS-SILICIUM
ΓΓΓΓS

P1

RECEPTEUR
DE BRUIT

Pointes RF

P2
Banc de Mesure Conventionnel Banc de Mesure Conventionnel Banc de Mesure Conventionnel Banc de Mesure Conventionnel 

 
Figure I-19: Synoptique d’un banc de mesure de bruit conventionnel (méthode Y et source froide) 
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La linéarisation de l’équation bien connue du facteur de bruit par rapport à quatre 

nouvelles inconnues (A, B, C et D), nous donne une équation à 4 inconnues. 

Mathématiquement, il nous faut un minimum de quatre mesures non singulières (≠ 0) de 

facteur de bruit pour quatre admittances (YS) de sources différentes pour déterminer les quatre 

nouveaux paramètres (A, B, C et D) [I-39] et déduire les quatre paramètres de bruit du DST. 

Afin de réduire les erreurs expérimentales sur la mesure du facteur de bruit et des admittances 

de sources (YS), il est plus prudent de faire des mesures additionnelles et un calcul de 

minimisation d’erreur « ε » (les moindres carrés). 

[I-40] présente la comparaison de différents algorithmes permettant d’extraire les 4 

paramètres de bruit, ce papier montre que certains algorithmes sont plus précis que R. Q. Lane 

[I-38]. En effet, l’algorithme utilisé dans cette thèse et présentée ci-dessus (Cf. Figure I-20) 

est la version améliorée de R. Q. Lane [I-38] proposé par A. Boudiaf [I-41]. Il faut toutefois 

s’affranchir de certaines solutions non physiques, telles-que : ( 1min <F , 0<nR et 0<optG ). 

Cependant, quelques comparaisons en termes d’inconvénients et d’avantages de ces 

deux techniques (NF50 et impédances multiples) de mesure de bruit sont à relever :  
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Figure I-20: Détermination des 4 paramètres de bruit par la méthode des impédances multiples 
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� La méthode dite NF50 est plus simple à mettre en œuvre, elle présente une bonne 

précision sur l’extraction des paramètres de bruit, mais en revanche elle est basée 

sur un modèle physique de bruit et est uniquement valable pour des transistors 

unipolaires (MOSFET, HEMT, MESFET …). 

� La méthode des impédances multiples est, contrairement à la méthode NF50, plus 

lourde à mettre en place. Elle nécessite de nombreux étalonnages (montages et 

démontages) et les résultats sont fortement liés (dépendants) aux impédances de 

sources présentées au transistor à caractériser. Le point fort de cette méthode de 

caractérisation réside dans le fait qu’il est possible de caractériser tout type de 

dispositifs dans ce cas considérés comme une boite noire. 

I.2.4. L’avant thèse : 
 

Nous avons vu dans les paragraphes I.2.2 et I.2.3 les difficultés de la caractérisation 

millimétrique et particulièrement les méthodes qui s’offrent à nous pour caractériser les 

transistors. Il ressort que le transistor MOSFET bénéficie des deux méthodes de 

caractérisation, en revanche le transistor HBT bénéficie uniquement de la méthode des 

impédances multiples qui est actuellement limitée en fréquence. La question qui subsiste est 

le choix de l’élément de synthèse d’impédance (tuner intégré ou mécanique) pour la méthode 

des impédances multiples. 

I.2.4.a  Limitation des appareils de mesure au-delà de 50GHz. 

 

Les appareils de mesures qui ont été mis à disposition pour la thèse sont listés sur les 

figures suivantes (Figure I-21, Figure I-22, Figure I-23). 
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Figure I-21: Statut des bancs de mesure chez STMicroelectronics en paramètres [S]. 
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La Figure I-21 montre l’état de l’art des bancs de mesure en paramètres [S] qui sont 

disponibles dans l’équipe « caractérisation HF » dans laquelle la thèse s’est effectuée. Les 

bancs de mesure sont au nombre de 4 et portent un nom générique « RSIHFxx » suivant la 

nomenclature du laboratoire à STMicroelectronics Crolles. Nous pouvons couvrir une large 

gamme de fréquence de 0.01-110 GHz et de 140-220 GHz. 

 

 

Certains de nos bancs de mesures sont équipés pour la caractérisation des paramètres de 

bruit. Comme le montre la Figure I-22, le banc de mesure «  RSIHF01 » est un banc industriel 

pour les plaquettes de silicium de 200 mm de diamètre. Il dispose d’un tuner (0.8 – 18 GHz) 

mécanique et permet aussi d’effectuer des mesures de bruit avec la méthode NF50. Le banc de 

mesure «  RSIHF04_V2 » disponible pour des plaquettes de 300mm de diamètre couvre la 

bande 0.8 – 50 GHz et est équipé d’un tuner mécanique dans cette même bande de fréquence. 

Le banc de mesure «  RSIHF03 » est disponible pour la mesure de puissance jusqu’à 18 GHz 

utilisant un tuner en entrée et en sortie. 

La Figure I-23 fait l’état de l’art des bancs de mesure en bruit disponibles à l’IEMN. On 

peut voir une couverture fréquentielle allant de 0.8 – 40 GHz et de 75 à 110 GHz. La méthode 

de caractérisation utilisée est la NF50, c’est seulement à la fin de l’année 2009 que l’IEMN 

s’est équipé d’un tuner en bande W. Nous devons noter que pour les mesures de paramètres 

[S], l’IEMN dispose de bancs sous pointes manuels jusque 325 GHz. 
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GHz
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RSIHF01 (200 mm FA)

RSIHF04_V2 (300 mm FA)

RSIHF03 (200 mm SA) Source et Load Pull
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NF50

Bruit,
Tuner

STMicroelectronics

‘FA= Full-Auto’
‘SA= Semi-Auto’

 
Figure I-22: Statut des bancs de mesure chez STMicroelectronics en bruit (Tuner + NF50) et en 

puissance (LP). 
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Comme présenté ci-dessus, le début de ma thèse fut marqué par une forte présence de 

moyen de caractérisation en paramètres S. Au-delà de 50 GHz, seuls les transistors MOSFETs 

pouvaient être caractérisés en bruit par la méthode NF50. De plus comme nous l’avons vu au 

paragraphe I.2.1, les applications au-delà de 50 GHz sont aujourd’hui nombreuses pour les 

composants silicium et il est donc nécessaire d’optimiser et de modéliser en bruit les 

transistors. De plus, sur le marché, des tuners millimétriques performants n’étaient pas 

disponibles en 2006 avec des caractéristiques compatibles avec des mesures sous pointes en 

laboratoire industriel c'est-à-dire des tuners automatisés large bande (60-110GHz) permettant 

de présenter des |Γ|>0.7 dans les plans du transistor. 

L’approche a donc été de concevoir des systèmes d’impédances variables intégrés sur 

silicium pour caractériser ces transistors en appliquant la méthode des impédances multiples 

décrites au paragraphe I.2.3.b . 

I.2.4.b  Etat de l’art des tuners d’impédances avant 2007 

 

On trouve dans la littérature de nombreux ouvrages qui traitent des adaptateurs 

d’impédances (tuners) qu’ils soient mécaniques (programmables) ou intégrés. Ces tuners sont 

réalisés suivant différentes topologies et technologies. On trouvera des tuners large bande 

avec une faible couverture d’impédances, des tuners bande étroite avec une couverture 

d’impédances restreinte et des tuners large bande avec une large couverture d’impédances. En 

effet la couverture nécessaire de l’abaque de Smith est fonction de l’application visée et de la 

topologie du transistor. 

 

Les tuners mécaniques sont les plus utilisés dans des systèmes de mesure soit de 

puissance, soit pour la mesure de paramètre de bruit sous pointes [I-42]. La fonctionnalité de 

ces tuners (Cf. Figure I-24) [I-43] consiste par exemple à ajuster un court-circuit mobile et un 

atténuateur, offrant ainsi un fort coefficient de réflexion.  

0.8 40 75

GHzTUNER+NF50

NF50
TUNER (Fin 2009)

IEMN

110140 3250.01

Banc1 [S] Banc2 [S]

 
Figure I-23: Statut des bancs de mesure à l’IEMN en bruit (Tuner + NF50). 
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Cependant, le coefficient de réflexion maximum qui peut être obtenu à la sortie des 

pointes RF est limité par les pertes du réseau passif situé entre le DST et le tuner. Pour 

illustrer nos propos, la Figure I-25 montre comment le coefficient de réflexion obtenu en 

sortie du tuner est réduit. Il faut noter que ces résultats sont issus de la mesure du tuner 

MAURY ® en bande W (75-110 GHz) faite à l’IEMN. 

 

 

Malgré la réduction des éléments de connexion entre le tuner et les pointes RF, on ne 

peut pas accroitre de manière significative le coefficient de réflexion maximum à cause de la 

sonde RF qui reste entre le tuner et le DST. Cette tendance sera d’autant marquée avec 

l’augmentation de la fréquence. De plus, au-delà de 110 GHz le silicium conserve un fort 

(a) (b)
 

Figure I-24: (a) Tuner d'impédance mécanique manuel utilisé en bande W (75-110 GHz) [I-43], (b) 
Tuner d’impédance mécanique programmable [I-44]. 
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Figure I-25 : Influence des pertes de sondes RF et des câbles sur le coefficient de réflexion du tuner 
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potentiel et à ces fréquences les tuners n’existent pas sur le marché pour de la mesure 

industrielle. C’est sur ces motivations et ces principes de base que plusieurs groupes de 

recherche se sont penchés sur le sujet (Cf. Figure I-26) [I-45]. 

 

 

Dès 1998 pour réduire les pertes d’insertion entre les tuners et les pointes des sondes 

RF, des solutions ont été envisagées (Cf. Figure I-27) [I-46]. Cascade Microtech et ATN 

Microwave ont imaginé un synthétiseur d’impédance intégré dans les sondes RF pour des 

applications de puissance fonctionnant jusqu'à 40 GHz pour la structure en membrane et 

jusqu'à 110 GHz pour la structure air-coplanaire (ACP) de leurs sondes RF.  

Ces tuners intégrés dans les sondes RF servent à pré-adapter le tuner externe dans un 

système de mesure de puissance par exemple. La Figure I-27 présente une bonne couverture 

de l’abaque de Smith à 1.9GHz. 

 

 

Il faut savoir que les spécifications d’un tuner sont fortement liées à son application. 

Dans le cas d’une application de mesure de bruit en source froide, les pertes de transmission 

ne sont pas un facteur critique en soit mais il est plus intéressant d’avoir une bonne couverture 

d’impédances si possible sur une grande plage de fréquence.  

(a) (b)
 

Figure I-26: (a) Sonde RF avec une pré-adaptation intégrée pour la mesure sous pointe en bande 
W, (b) représentation du schéma équivalent interne de la sonde RF [I-45] 

(a) (b)
 

Figure I-27: (a) Impédance à la sortie d’une sonde ACP, (b) sonde pré-adaptée de 50-10 Ω. [I-46] 
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Les tuners planaires sont tous basés sur le même principe qui consiste à charger une 

ligne de transmission ou stub par des capacités fixes ou variables. On peut par contre les 

classer en deux grandes familles [I-47], la première famille est celle qui regroupe toutes 

variations digitales (variation discrète) et la seconde est celle dont la variation est analogique 

(variation continue). 

 

Il existe différentes topologies de stub (les standards simple stub, les double stubs et les 

triple stubs ; Cf. Figure I-28). La configuration en stub des tuners se retrouve également dans 

les filières coaxiales [I-48], [I-49], [I-50] et [I-51]. 

 

 

La variation digitale nécessite l’utilisation de commutateurs entre plusieurs jeux de 

capacités fixes ou de tronçons de lignes. La variation analogique est une variation continue en 

utilisant par exemple des varactors. La Figure I-29 présente des possibilités de variation 

digitale sur des structures simple stub. 

 

 

(a) (b) (c)  
Figure I-28: Base des tuners à topologie stub. (a) simple stub, (b) double stubs et (c) triples stubs 

(a) (b) (c) (d) (e) (f)  
Figure I-29: Des exemples de réalisation de tuner avec une variation digitale. 
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Cette variation digitale peut s’appliquer aussi bien sur une structure double que triple 

stubs. En (a) un simple stub avec un jeu de capacités fixes, en (b) une commutation sur des 

stubs de longueurs différentes, en (c) une commutation sur des lignes d’impédances 

caractéristiques différentes, en (d) un changement de la longueur du stub par l’intégration de 

commutateurs sur le stub, en (e) des commutateurs en parallèles sur le stub pour synthétiser 

différentes lignes de stubs et en (f) des capacités variables sur le stub. 

 

Le contrôle digital sur des structures planaires est le plus répandu dans la littérature. Dès 

1994, W. Bishof développe l’un des tout premiers tuners d’impédances en technologie 

MMIC. Ce tuner qui a pour objectif d’adapter un transistor a son principe de fonctionnement 

basé sur la ligne de transmission chargée périodiquement par quatre capacités MIM parallèles 

et commutables par des transistors HEMT (Cf. Figure I-30) [I-52]. Ce tuner n’offre que 16 

( 42 ) états différents et est réalisé en technologie MMIC fonctionnant entre 0.5-27 GHz avec 

un Taux d’Ondes Stationnaire (TOS) d’environ 6 :1 (~|Γ| de 0.71) autour de 27 GHz 

traduisant une faible couverture de l’abaque de Smith. 

 

 

Collins [I-53] reprend deux ans après Bishof, en 1996 le même procédé de ligne 

chargée, en insérant des interrupteurs sur la ligne de transmission et en série avec la masse 

(Cf. Figure I-31). En positionnant les interrupteurs MMIC (sw1, sw2, sw3 et sw4) à l’état 

« ON » et les interrupteurs (sw5, sw6, sw7 et sw8) à l’état « OFF » on crée par défaut une 

ligne de transmission entre les deux ports.  

 

(a) (b)
 

Figure I-30: Adaptateur présenté par Bishof (a) puis la mesure en réflexion et en transmission (b) 
entre 0.5 GHz et 26.55 GHz 
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Toujours en technologie MMIC [I-54], McIntosh présente en 1999 ses études sur les 

tuners pour la mesure de bruit de 10 à 26 GHz, en revanche ces tuners couvrent une faible 

gamme d’impédances autour de 18 GHz. 

Des études complémentaires proposant des structures basées sur des cellules 

résonnantes et inverseuses ont été montrées en 2001 ([I-47], [I-55]) et en 2004 ([I-56]) mais 

ne seront pas détaillées ici.  

En ce qui concerne la variation analogique, la Figure I-29 reste valable, mais les 

capacités fixes sont remplacées par des varactors et le contrôle de la tension d’alimentation est 

dans ce cas continu. La Figure I-32 présente des possibilités de variations analogiques sur des 

structures simple stub.  

 

 

On passe de la structure initiale en (a) vers la structure en (b) en utilisant un varactor en 

bout de stub, la structure en (c) utilise plusieurs varactors sur le stub. 

 

La technologie MEMS est la plus utilisée dans les systèmes reconfigurables à variation 

digitale, que ce soit pour des applications d’adaptation d’antenne ou de transistor (Cf. Figure 

(a) (b) (c)
Vgs

 
Figure I-31: Tuner de Collins en technologie MMIC pour des applications de bruit entre 16 GHz et 

20 GHz. En (a) le schéma équivalent, en (b) la simulation et en (c) la mesure 

(a) (b) (c)  
Figure I-32: Tuner à variation analogique. En (a) une structure simple stub sans commutateur, en 

(b) le varactor est connecté en sortie du stub, en (c) des varactors mis en parallèle sur le stub 
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I-35). T. Vaha-Heikkila a le plus travaillé avec la technologie MEMS, il s’est principalement 

intéressé aux structures à stubs recouvrant de nombreuses bandes de fréquence, ainsi on peut 

voir des couvertures allant de 6 à 110 GHz (6-24 GHz [I-57] - [I-58], 20-50 GHz [I-59], en 

bande V [I-60] et W [I-61]). La Figure I-33 illustre un exemple de réalisation en bande W.  

 

 

M. UnLu [I-62] en 2006 propose une structure à stubs centrée à 10GHz et basée sur des 

Lignes de Transmission à MEMS Distribués (LTMD). Chaque stub est constitué de 12 

commutateurs et sont espacés d’une longueur de λ/8 pour une répartition uniforme sur 

l’abaque de Smith. La Figure I-34 illustre cette structure. 

 

 

(a) (b)  
Figure I-33: Tuner d'impédances double et triple stub en bande W [I-61] 

(a) (b)

in out

TOSΓΓΓΓZTOSΓΓΓΓZ

3.240.528161 - j122.460.42111 - j33777

1.040.02252 + j11.450.1835 - j5395

1.360.15663 + j121.150.0756 + j5Tous
10 GHz

5.690.70143 + j915.510.6918 + j48777

7.490.76528 + j8620.40.906 + j60395

1.450.18543 + j161.50.2169 + j17Tous
5 GHz

MesureSimulationCommutateurs « Etat ON »

TOSΓΓΓΓZTOSΓΓΓΓZ

3.240.528161 - j122.460.42111 - j33777

1.040.02252 + j11.450.1835 - j5395

1.360.15663 + j121.150.0756 + j5Tous
10 GHz

5.690.70143 + j915.510.6918 + j48777

7.490.76528 + j8620.40.906 + j60395

1.450.18543 + j161.50.2169 + j17Tous
5 GHz

MesureSimulationCommutateurs « Etat ON »

 
Figure I-34: (a) Synoptique du tuner d'impédances à trois stubs (b) réalisation du stub et tableau 

récapitulatif de la comparaison entre la mesure et la simulation du tuner [I-62] 
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Sur le tableau de la Figure I-34 nous représentons les coefficients de réflexion du tuner 

à 5 et 10 GHz pour une configuration où tous les commutateurs des 3 stubs sont actifs dans un 

premier temps, dans un second temps respectivement le 3ième, le 9ième et le 5ième commutateur 

du stub 1, 2 et 3 sont actifs puis la dernière configuration présente le cas où le 7ième 

commutateur de chaque stub est actif. 

Q. Shen et S. Baker s’appuient sur une structure distribuée sur une section de 90° [I-63], 

[I-64] et [I-65]. Ce tuner fonctionne entre 10 et 30 GHz et présente une bonne couverture 

d’impédances (avec un TOS d’environ 12 :1 (~|Γ| de 0.84) à 27.76 GHz). 

 

L’état de l’art des tuners (mécaniques et intégrés) avant le début de ma thèse est résumé 

sur la Figure I-35. Nous pouvons voir dans le cas des tuners mécaniques une forte 

contribution de FOCUS® et de MAURY® sur une large plage de fréquence (0-110 GHz).  

 

 

Dans le cas des tuners intégrés, nous distinguons ceux avec une commande en tension 

digitale et une commande analogique. La technologie à base de MEMS est la plus représentée 

avec des performances intéressantes. Cependant, elle présente aussi de nombreux 

inconvénients ; il faut tout d’abord développer des technologies dédiées pour réaliser des 

tuners à base de  MEMS ce qui entraine un coût élevé de production, nous observons aussi 

une occupation importante en surface (encombrement~7mm²) et il faut de plus pour réaliser 

Freq, GHz

Mécanique MMIC / MEMS [Commande Digitale]

Tuner
0

50

75
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[Commande Analogique]
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C
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S
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--
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A

U
R

Y
--

--
--

--
--

--
--

-
--

--
--

--
--
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O
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U

S
--

--
--

--
--

--
--

--
--

--
--

--
--

--
M

A
U

R
Y

--
--

--
--

--
--

--
-

MEMS

MMIC

Uv. Michigan & VTT 
[I-61](05’) |ΓΓΓΓmax|= 0.92 @75GHz

(4 mm²),Vbias > 22V

[I-60](04’) |ΓΓΓΓmax|= 0.90 @60GHz
(3.3 mm²), Vbias > 22V

[I-59](05’) |ΓΓΓΓmax| = 0.90 @24GHz
(20 mm²), Vbias > 22V

Uv. Seoul (01’ - Ka)
[I-47] TOS= 32:1 @30 GHz

(6 mm²), Vbias > 10V

Uv. Seoul (01’ - Ka)
[I-47] TOS=21:1 @25 GHz

(6 mm²), Vbias > 10V

[I-47] TOS=15:1 @29 GHz
(7 mm²), Vbias > 10V

Uv. MICHIGAN & VTT

30

[I-53] 16-20 GHz

[I-54] 10-26 GHz

[I-52] 0.5-27GHz
TOS 6.1:1 @ 26.55GHz

[I-57, I-58] 6- 24GHz
Vbias/ |Γmax| 22 V / 0.90

[I-63, I-64, I-65] <30GHz
Vbias/TOS 15V/ 12:1 @27.76GHz

[I-62] 16 – 50 Ω < 10GHz

[ I-55, I-56] J-inverter

Surface ~ mm2

Tension ~ Volt
ΓΓΓΓmax ~ 0.7 à 0.8

 
Figure I-35: Etat de l'art des tuners d'impédances mécaniques et intégrés en 2006 
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cette commande électrique utiliser de fortes tensions d’alimentation (~20V) trop importante 

pour des dispositifs sur silicium (bruit substrat). 

I.2.4.c  Problématique du sujet 

 

La compétitivité des transistors sur silicium (bipolaires HBT SiGe et MOSFET sub 65 

nm) vis-à-vis des transistors GaAs et InP n’est aujourd’hui plus à démontrer. Ils se retrouvent 

en effet présents dans les applications publiques à fort volume de consommation à cause de 

leurs performances dynamiques. 

L’Objectif principal est de pouvoir connaitre en gamme millimétrique (60-110 GHz) et 

au-delà, les performances technologiques en bruit des composants HBT avancés, MOSFET 

sub 65 nm et ceux qui vont être développés dans les années à venir, s’inscrivant ainsi dans un 

contexte global pour les applications radar anticollisions mais aussi de type WPAN, WLAN et 

d’imagerie. 

Problème : Une des difficultés de la caractérisation en bruit est le faible facteur de bruit 

(~ 3 dB @ 80 GHz) et le gain faible de ces dispositifs aux fréquences millimétriques. La 

présence de pertes entre le tuner et les sondes RF a pour conséquence directe la réduction du 

TOS ( 72.0≤ΓS ) rendant ainsi particulièrement difficile d’atteindre les coefficients de 

réflexion optimums des dispositifs MOSFETs. Un autre point critique de la caractérisation en 

bruit est le calibrage et les étapes de correction (appelées « de-embedding ») de ces structures 

sous test. 

Motivation et Solution : Pour remédier à la problématique du sujet, l’action menée est 

de réaliser des systèmes de mesure directement connectés aux transistors sur tranche de 

silicium (In-Situ) à partir de « tuner » intégrés conçus dans les technologies testées. Cette 

alternative nous affranchit de l’utilisation de tuners mécaniques (externes à la structure de 

test), des pertes d’insertion des câbles RF, des guides d’ondes et des sondes RF, permettant 

ainsi d’adresser de forts coefficients de réflexion (zones des impédances optimales de source 

des transistors) tout en évitant les zones d’instabilités des transistors. Ce tuner doit utiliser une 

architecture assez simple. 

I.2.4.d  Positionnement du sujet de thèse dans un contexte 
international 

 

De nombreuses entreprises mènent des recherches sur la mesure de bruit automatique. 

La question qui se pose est : « comment rendre la mesure la plus précise possible en 
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diminuant au mieux toutes sources d’erreurs additionnelles apportées par les appareils de 

mesure ? ». 

Dans [I-66] il est montré que de nos jours les mesures de facteurs de bruit sont devenues 

incontournables dans le milieu industriel et les grands équipementiers tels qu’Agilent et 

Maury travaillent ensemble pour une compacité de l’instrumentation (Cf. Figure I-36). 

 

 

L’université de Toronto a publié en 2009 lors de l’IMS à Boston, un variateur 

d’impédance intégré (tuner) en bande W (75-110GHz) pour l’extraction des quatre paramètres 

de bruit d’un transistor MOSFET (Cf. [I-67]). 

 

Ce tuner peut générer quatre impédances à l’entrée du DST en commutant les transistors 

MOSFET (VB1 et VB2) dans un état (0 : bloqué ou 1 : passant).  

 

Lors de ces 3 dernières années, 3 thèses de doctorat ont orienté leurs axes de recherche 

sur les structures accordables. A.-L. Prerrier [I-68] en 2006 à l’université de Savoie et au sein 

du laboratoire d’Hyperfréquences et de Caractérisation (LAHC), utilise le même principe de 

 
Figure I-36: Synoptique et photo du banc de mesure de bruit utilisant une nouvelle méthode fondée 

sur le PNAX d’Agilent [I-66]  

 
Figure I-37: De gauche à droite : tuner d'impédances intégré et les impédances synthétisées dans la 

plage de fréquence 57 - 94 GHz 
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ligne chargée par des commutateurs. Elle remplace ces commutateurs par des varactors 

contrôlés en tension de manière digitale, son adaptateur d’impédance fonctionne autour de 2 

GHz. 

En 2008, Bordas [I-69] de l’université de Toulouse III – Paul Sabatier mène ses travaux 

de thèse sur la conception d’un tuner d’impédances en technologie MEMS fonctionnant en 

bande K [15-26 GHz]. Le principe de sa conception est basé sur l’utilisation d’une structure 

simple stub inter-digitée par des MEMS (Cf. Figure I-38).  

 

 

Bordas obtient respectivement les coefficients de réflexions maximum de 0.75, 0.81 et 

0.73 aux fréquences de 5, 16 et 20 GHz. 

Toujours en 2008, Hoarau [I-70] de l’université Joseph Fourrier travaille sur 

l’élaboration d’un tuner d’impédances en technologie hybride fonctionnant autour de 1 GHz. 

La Figure I-39 illustre sa conception et les résultats issus de la mesure autour de 1 GHz. 

 

 

Ces axes de recherche de MAURY®, de l’université de Savoie, de l’université de 

Toulouse III (Paul Sabatier) et de l’IMEP (Grenoble) montrent qu’il y a un intérêt majeur à 

(a) (b)  
Figure I-38: (a) Tuner d'impédances de C. Bordas, (b) Mesure du tuner à 5, 16 et 20 GHz [I-69] 

(a) (b) (c)  
Figure I-39: (a) Réalisation du tuner en technologie hybride, (b) coefficient de réflexion sur 

l’abaque de Smith à 1 GHz et (c) les coefficients de transmission autour de 1 GHz. 
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effectuer des recherches dans ce domaine. L’intérêt étant dans un premier de temps d’obtenir 

une capabilité de test adaptée aux spécificités des composants sur silicium dans un contexte 

industriel tout en augmentant la précision et la qualité des mesures en passant par la 

miniaturisation des dispositifs.  

En ce qui nous (STMicroelectronics et IEMN) concerne, l’ensemble des résultats 

obtenus au cours de ces trois dernières années de thèse ont donné lieu à 4 publications 

internationales (IEEE ) (Cf. [I-71], [I-72], [I-73] et [I-74]) et 1 nationale [I-75], démontrant 

ainsi l’intérêt international pour ce genre de recherche. 

I.3. Conclusion  
 

Ce premier chapitre nous a permis d’exposer les motivations et les challenges à relever 

au cours de ces trois années de thèse. Il a été question d’établir un bref état de l’art sur 

l’existence des variateurs d’impédances qui est le cœur de nos travaux de recherche. De cet 

état de l’art différents points important sont à retenir. L’utilisation des technologies à base de 

MEMS dans la conception de synthétiseur d’impédance nécessite des coûts de production 

élevés, un encombrement surfacique (~7mm²) et de fortes tension d’alimentation.  

Toutes ces observations nous ont poussés à orienter notre étude de conception vers les 

tuners intégrés avec une commande en tension analogique, de manière à avoir une surface 

d’occupation de l’ordre du millimètre carré (mm²), des tensions d’alimentations de l’ordre du 

volt (V) et l’obtention de fort coefficients de réflexions dans la bande W (75-110 GHz).  

Ceci va naturellement nous conduire au second chapitre qui sera entièrement consacré 

au développement et à la mesure petit signal des tuners intégrés. Nous allons également nous 

familiariser avec les technologies (CMOS 65nm SOI-HR et BiCMOS9MW 130nm SiGe) 

dans lesquelles les tuners seront conçut.  

Le dernier chapitre de ce manuscrit nous permettra d’utiliser les tuners réalisés pour la 

caractérisation en bruit hyper fréquences (75-110 GHz) des transistors sous test issus des 

technologies étudiées. Nous décrirons le banc de mesure et les différentes techniques de 

corrections utilisées pour l’extraction des quatre paramètres de bruit. 
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Dans ce chapitre, nous allons entièrement consacrer notre attention sur le tuner intégré 

en technologie CMOS 65nm SOI-HR et en technologie BiCMOS9MW. Les performances 

petits signaux seront montrées en passant par l’établissement du cahier des charges des tuners 

et la présentation des performances des dispositifs passifs et actifs disponibles dans les deux 

technologies utilisées et en partie utilisées dans la conception de ces tuners. 

II.1. Présentation des technologies CMOS 
65nm SOI et BiCMOS9MW : process (BEOL), 
performances et composants offerts 

 

La conception de circuits intégrés requièrt la connaissance des technologies. Nous 

allons dans ce paragraphe nous familiariser avec les technologies CMOS 65nm SOI-HR et 

BiCMOS9MW. 

II.1.1. La technologie CMOS 65nm SOI (Substrat SOI-HR 3kΩ.cm) 
 

On ne peut pas parler de la technologie CMOS SOI-HR sans parler de la technologie 

CMOS. La technologie CMOS intègre à la fois des transistors de type N, de type P et  permet 

de concevoir des circuits de faibles coûts et à basses consommations. Aujourd’hui reconnue 

comme une technologie avancée et à la pointe dans le domaine de la microélectronique, elle 

est depuis longtemps destinée au développement de systèmes à très forte échelle d’intégration 

(VLSI). 

 

La technologie SOI présente plusieurs avantages sur la technologie CMOS substrat 

massif (dit ‘Bulk’) du fait qu’elle soit compatible avec un substrat de haute résistivité (HR). 

L’oxyde enterré dans la structure SOI a la propriété de réduire la capacité de jonction 

Drain/Substrat et Source/Substrat (C2>>C1) (Cf. Figure II-1) permettant ainsi de diminuer 

significativement la consommation et les fuites de jonction. Cet oxyde enterré permet de plus 

d’obtenir une meilleure isolation des transistors, une réduction des pertes substrat et la 
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réduction du couplage substrat. La Figure II-1 présente l’influence de la couche d’oxyde 

enterrée sur la réduction des capacités de jonction. 

 

 

Cette technologie présente aussi des inconvénients tels que : un effet de substrat flottant, 

l’auto échauffement et un coût supérieur au ‘bulk’. Afin de contrôler ce phénomène de 

substrat flottant une prise externe est réalisée. Il existe 2 types de transistors MOSFETs sur 

substrats SOI qui dépendent de l’épaisseur du film de silicium constituant le canal à savoir des 

transistors partiellement déplétés (PD) et les transistors complètement déplétés (FD).  

 

 

Plusieurs paramètres permettent de définir le transistor MOSFET, il s’agit de ses 

paramètres géométriques intrinsèques (largueur et longueur du canal) et extrinsèques. En 

effet, le développement total Wt d’un transistor MOSFET est proportionnel au nombre de 

cellule élémentaire Nc mis en jeu, au nombre de doigt de grille Nf  et à la largueur d’un doigt 
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Figure II-1: Influence de la couche d’oxyde enterrée sur les capacités de jonction C2. (a) coupe 
transversale d’un transistor MOSFET en technologie SOI sur un substrat HR, (b) coupe 

transversale d’un transistor MOSFET en technologie Bulk sur un substrat standard 
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Figure II-2 : Coupe transversale d’un transistor MOSFET en technologie CMOS 65 nm (a) sur un 

substrat SOI-HR et (b) sur un substrat massif bulk[II-1] 
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de grille Wf. Les doigts de grille peuvent cependant être connectés de deux manières, une 

connexion simple NGA=1 ou une connexion double NGA=2. Le double contact de grille permet 

de diminuer la résistance de grille, améliorant les performances en gain et en facteur de bruit 

du transistor. La Figure II-3 présente un exemple de transistor MOSFET dont la largueur de 

grille totale est répartie de différentes manières sur plusieurs cellules élémentaires. 

 

 

Nous avons vu au chapitre I que les performances dynamiques des transistors sur 

silicium sont aujourd’hui très appréciées pour la conception de circuits en gamme 

millimétrique. Ces performances sont définies par les fréquences de coupures ( MAXt ff ) et le 

facteur de bruit minNF . L’acquisition de ces données passe avant tout par la mesure petit signal 

(les paramètres S) des transistors.  

Associée au gain en courant, la fréquence de transition tf  est la fréquence pour laquelle 

le module du gain en courant est unitaire (|H21|
2=1). L’équation Eq II-1 nous donne 

l’expression du gain en courant. 

 

( ) ( )( )
2

21122211

212

210 .1.1
.2

2
21 SSSS

S
Havecfreqf

HdBt ++−
==

=
 

 

Eq II-1 

 

La fréquence d’oscillation maximale MAXf  est la fréquence théorique que nous devrions 

être capable d’atteindre dans la réalisation d’un oscillateur; autrement dit, c’est la fréquence 

jusqu’à laquelle le composant actif est capable de fournir de la puissance. Cette fréquence est 

définie lorsque le gain de Mason « U » (Cf. Eq II-2) est unitaire.  
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Figure II-3: Différents dessins possibles pour réaliser un Wt visé : répartition de la largeur de grille 
totale d'un transistor MOSFET sur plusieurs cellules élémentaires 



II - Le tuner intégré (Conception – Caractérisation) 

 
 

II-42 

 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )[ ]21122211

2

1221
0 Re.ReRe.Re.4 YYYY

YY
Uavecfreqf

UdBMax −
−

== =  
 

Eq II-2 

 

 

Apres avoir défini les critères de performances des composants actifs disponibles dans 

la technologie CMOS 65nm SOI-HR, nous allons particulièrement décrire les nivaux 

d’empilement métallique (de l’anglais Back End Of Line « BEOL ») puis nous listerons les 

composants passifs que nous offre cette technologie. 

 

Le BEOL de la technologie CMOS 65nm SOI-HR utilise 6 niveaux de métallisation 

successivement espacés par un diélectrique (Si3N4 et SiO2). L’empilement total des niveaux 

de métallisation est de 4.4µm. Ces niveaux de métallisation sont le lieu d’intégration des 

composants passifs tels que les lignes de transmission, les inductances et les capacités MOM, 

en revanche, les varactors sont intégrés dans la couche active. Tous ces composants seront 

décrits au paragraphe II.3. La Figure II-5 illustre la coupe transversale du BEOL de la 

technologie CMOS 65 nm SOI-HR. 
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Figure II-4: Performances dynamiques et en bruit des transistor issus de la technologie CMOS 

65nm SOI-HR (LP : Low Power ; GP : General Purpose ) 
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Figure II-5: Illustration de la vue en coupe du BEOL de la technologie CMOS 65nm SOI-HR (a) et 

de sa représentation simplifiée (b) [II-3] 
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Plusieurs familles d’inductances peuvent être intégrées en technologie SOI. Les grandes 

familles d’inductances sont les inductances dites ‘symétriques’, de ‘fortes valeurs’ et de 

‘faibles surfaces’. Elles se présentent parfois sous forme de spirales ou de rectangles. Les 

inductances sont des composants qui occupent énormément de surface dans la conception de 

circuits et aux fréquences millimétriques, elles sont remplacées par des lignes de 

transmissions. De ce fait, nous avons fait le choix de ne pas les utiliser, donc nous ne 

décrirons pas ce composant dans la suite de ce chapitre. 

II.1.2. La technologie BiCMOS9MW (Substrat Standard 12Ω.cm) 
 

La technologie bipolaire est une technologie planaire qui permet une haute intégration à 

partir de transistors bipolaires. Les propriétés des transistors bipolaires confèrent aux circuits 

conçus dans cette technologie plus de rapidité en comparaison de la technologie CMOS 65 

nm et des tensions plus élevées mais une consommation plus forte. 

 

La technologie BiCMOS utilise à la fois le procédé de fabrication d’une structure 

bipolaire et d’une structure CMOS, permettant ainsi de fabriquer sur un même substrat des 

transistors CMOS et des transistors bipolaires. Elle rassemble ainsi les avantages de ces deux 

technologies, en particulier elle permet de fabriquer des circuits rapides et de faibles 

consommations. 

Chez STMicroelectronics, la première technologie capable d’adresser le domaine 

millimétrique est la technologie BiCMOS9 avec des transistors bipolaires de type HBT SiGe 

atteignant des fréquences de coupures MAXt ff  de 150/150 GHz [II-4]. 

 

Les composants actifs qu’offre la technologie BiCMOS9MW sont aux nombres de 3, il 

s’agit des MOSFETs (de type N et P) 130 nm et des composants bipolaires (HBT SiGe de 

type NPN et PNP). La Figure II-6 nous donne les étapes de fabrication des composants actifs 

et une vue en coupe de la technologie BiCMOS9MW montrant les 3 composants actifs, une 

capacité MIM et les différents niveaux d’interconnections. 

 



II - Le tuner intégré (Conception – Caractérisation) 

 
 

II-44 

 

Il faut noter de plus qu’un diélectrique est rajouté entre le métal 6 (M6) et l’aluminium 

(Alucap AP) pour permettre la réalisation de la capacité MIM  de densité 2 fF/µm². 

 

La Figure II-7 présente une coupe transversale du transistor Bipolaire HBT en 

technologie BiCMOS9MW. 

 

 

Les performances en terme de fréquences de coupures (ft / fMAX) et de facteur de bruit 

minimum (NFmin) des transistors bipolaires issus de la technologie BiCMOS9MW sont 

représentées sur la Figure II-8. Des fréquences de coupure de l’ordre de 250 GHz sont 

atteintes pour des facteurs de bruit minimum de l’ordre de 3 dB en gamme millimétrique.  

 

(a) (b)  
Figure II-6 : (a) Description de l'intégration des composants HBT dans la technologie 

BiCMOS9MW, (b) coupe en vue de la technologie intégrant les lignes d'interconnections, la 
capacité MIM et les composants actifs (HBT et MOSFETS) [II-5] 

EB
C

(b)(a)  
Figure II-7 : Coupe transversale du transistor HBT en technologie BiCMOS9MW [II-6], (a) sans 

les contacts et en (b) avec les contacts sur l’émetteur 
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La technologie BiCMOS9MW est dédiée aux applications millimétriques et est la 

version améliorée de la technologie BiCMOS9. Le passage de la technologie BiCMOS9 à la 

technologie BiCMOS9MW a également permis d’épaissir les niveaux supérieurs de 

métallisation rendant ainsi possible l’intégration de composants passifs performants. 

 

La Figure II-9 nous montre l’évolution du BEOL entre les deux technologies 

(BiCMOS9 et BiCMOS9MW).  

 

 

Les niveaux de métallisations inférieurs (de M1 à M3) ont été conservés, en revanche 

l’épaississement se fait à partir du métal (M4) et plus particulièrement sur les 2 niveaux 

supérieurs (M5T et M6T) épaissit à 3µm. 

(a) (b)  
Figure II-8: (a) Fréquences de transition de différentes structures bipolaires en fonction du courant 

collecteur, (b) facteur de bruit minimum en fonction de la fréquence d'une structure à 1 doigt 
d'emetteur sous différentes conditions de polarisation [II-5] 
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Figure II-9: (a) Description de toutes les couches de métallisation et de diélectrique constituant le 
BEOL de la technologie BiCMOS9MW, (b & c) comparaison de BEOL simplifié de la technologie 

BiCMOS9 en (b) et de la technologie BiCMOS9MW en (c) [II-7] 
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Tout comme la technologie CMOS 65 nm SOI-HR, la technologie BiCMOS9MW 

dispose de composants passifs intégrés dans le BEOL tels que les lignes de transmissions, les 

inductances, les capacités MOM, les varactors étant intégrés dans la partie active. A noter la 

disponibilité d’une capacité MIM en complément de la MOM. Les passifs utilisés dans la 

conception des tuners seront détaillés dans le paragraphe II.3. 

 

Pour conclure sur la présentation des technologies utilisées pour la conception des 

tuners d’impédances, nous faisons une brève comparaison (à l’échelle) des 2 BEOL, en 

donnant les résistances carrées en mΩ des différents niveaux de métallisation et la largeur 

minimale et maximale des pistes métalliques. Cette synthèse est montrée sur la Figure II-10 et 

récapitulée dans le Tableau II-1. 
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Figure II-10: Comparaison du BEOL des technologies CMOS 65nm SOI-HR (avec un empilement 
total de 3.2 µm) et du BiCMOS9MW (avec un empilement total de 12.37 µm) [II-3] et [II-7] 
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Tableau II-1 : Récapitulatif des contraintes de dessins des 2 technologies sur les largeurs minimales, 

maximales et les résistances par carrés [II-3] et [II-7] 
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Trois grands points de comparaison entre la technologie BiCMOS9MW et la 

technologie CMOS 65 nm SOI-HR peuvent être relevés. Le premier point concerne la 

résistivité du substrat qui est à l’avantage du SOI-HR avec une valeur de 3 kΩ.cm contre 12 

Ω.cm, cet avantage permet une réduction significative des pertes substrats et des couplages 

substrats. Deuxièmement, le BEOL plus épais de la technologie BiCMOS9MW (12.37 µm) 

avec un épaississement des niveaux supérieurs permet une intégration de passifs performants. 

Enfin les contraintes de dessins combinées au BEOL des 2 technologies vont fortement 

influer sur la manière de dessiner nos structures et seront particulièrement importantes pour 

l’électro-migration (largeur des pistes nécessaires pour le passage d’un courant minimum). 

Toutes ces différences ainsi énumérées nous permettront de concevoir nos tuners 

d’impédances de manière optimum dans chaque technologie, en passant d’abord par la 

définition d’un cahier de charge. 

II.2. Cahier des charges du tuner 
 

Dans le but de rendre possible notre étude, nous nous sommes fixés des critères de 

conception sur lesquels nous avons appuyé notre analyse avant de commencer la conception 

du tuner d’impédances intégrés dans les 2 technologies utilisées « BiCMOS9MW et CMOS 

65nm SOI-HR ». L’une des premières questions, à laquelle il fallait répondre, était de 

connaitre le comportement bruyant des transistors étudiés dans la gamme millimétrique (60 - 

110 GHz) en termes d’impédances optimales pour le bruit et de cercles de stabilité. La 

couverture d’impédances à synthétiser est relative aux cercles de stabilité et aux cercles de 

facteur de bruit des transistors, c’est en effet, ces deux types de cercles qui vont fixer les 

règles dans la synthèse des impédances. Afin de ne pas rajouter du bruit additionnel au 

transistor sous test dans l’application de la méthode des impédances multiples, nous nous 

devons de concevoir un tuner d’impédances qui doit rester passif dans la bande de fréquence 

désirée. Nous souhaitons de plus que l’architecture du tuner soit compatible aux 2 

technologies utilisées. 

II.2.1. Lieux des impédances optimales  
 

L’objectif de cette analyse est de pouvoir identifier les zones optimales de l’abaque de 

Smith pour les transistors (MOSFETs et HBT) dans le but de développer sous ADS ® un outil 
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permettant d’appliquer le principe de la méthode des impédances multiples en gamme 

millimétrique (60-110 GHz) avec des impédances simulées. Pour cela, nous avons regardé en 

gamme millimétrique le compromis gain-bruit des transistors, puis leurs comportements 

bruyants sous différentes conditions de polarisation. 

 

Ces études sont permises par l’utilisation de modèles de transistors compacts (BSIM4 

pour les MOSFETs et HICUM pour le HBT) développés par l’équipe de modélisation et 

utilisables sous ADS ®. Les résultats obtenus nous permettent d’identifier les parties de 

l’abaque de Smith considérées comme étant des zones stables pour l’extraction du facteur de 

bruit minimum, puis de voir si dans les 2 cas (BiCMOS9MW ou CMOS 65nm SOI-HR) les 

zones de l’abaque de Smith requises sont les mêmes. 

II.2.1.a  Le MOSFET (CMOS 65nm SOI)  

 

Le compromis gain-bruit d’un transistor dépend de sa géométrie et de sa polarisation. 

Ce paragraphe nous permettra de comprendre comment la zone d’impédances utile est 

déterminée dans le cas d’une structure MOSFET. L’objectif étant dans un premier temps de 

choisir la polarisation du transistor qui offre un bon compromis entre le gain du transistor et 

son facteur de bruit. 

 

Afin d’avoir une large vision sur le compromis gain-bruit des transistors MOSFETs, 

nous avons dans un premier temps regardé la courbe du gain (MAG) et du facteur minimum 

de bruit (NFmin) simulé pour plusieurs géométries de transistor MOSFETs. La Figure II-11 

nous permet à titre d’exemple d’avoir une idée assez précise du choix de la polarisation qui 

offre le meilleur compromis pour deux géométries de transistors distinctes. 

 

Ces 2 transistors MOSFETs ont une longueur de grille de 60nm, un développement total 

« Wt » de 40µm et ont un double contact de grille (NGA=2) (dimensions typiquement utilisées 

en conception millimétrique) en revanche, ils ont respectivement un nombre de doigts de 15 et 

de 60. 
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Les 2 configurations de transistors présentent un facteur de bruit minimum autour de la 

polarisation de grille VGS=0.6V, à cette polarisation les transistors MOSFETs sont 

pratiquement au maximum de leurs transconductances Gm et présentent du gain. 

 

Nous prenons ensuite le soin de regarder la stabilité des transistors MOSFETs en 

fonction de la polarisation de grille dans la plage de fréquence concernée, la Figure II-12 

illustre nos propos. 

 

 

Il résulte de la Figure II-12 que les transistors MOSFETs sont conditionnellement 

stables en gamme millimétrique autour du point de polarisation. Cela implique qu’il y a une 

zone de l’abaque de Smith qui sera à éviter. 
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Figure II-11: MAG et NFmin en fonction de la polarisation VGS avec VDS @ 1.2V; (a) transistor 
nMOSFETS Wt / Nf (40 / 15), (b) transistor nMOSFETS Wt / Nf (40 / 60) avec une longueur de 

grille de 60 nm 
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Figure II-12: Facteur de stabilité « k » en fonction de la polarisation VGS avec VDS @ 1.2V ; (a) 
transistor nMOSFETs Wt / Nf (40 / 15), (b) transistor nMOSFETs Wt / Nf (40 / 60) avec une 

longueur de grille de 60 nm 
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Afin de fixer le point de polarisation et de définir la zone d’impédance utile sur l’abaque 

de Smith, nous décidons de faire une étude de sensibilité en fonction de la polarisation. Cette 

étude de sensibilité consiste à faire varier de 5% la tension de polarisation choisie et de 

regarder le comportement du coefficient de réflexion optimum. La Figure II-13 permet de 

mieux comprendre cette étude de sensibilité et d’en déduire la zone de l’abaque utile. 

Les transistors simulés ont tous les deux une longueur de grille de 60 nm avec 2 accès 

de grilles et un développement total de 40 µm respectivement réparti sur 1 et 2 cellules. 

 

 

De toute cette étude, il ressort que les transistors MOSFETs en gamme millimétrique 

sont conditionnellement stables et leurs comportements en bruit (voir coefficient optimal) sont 

très peu sensibles à la variation de la tension de grille pour NFmin. La zone utile de l’abaque se 

défini alors comme montré sur la Figure II-13. 

II.2.1.b  Le Bipolaire HBT SiGe :C (BiCMOS9MW)  

 

Pour des questions de simplifications nous utilisons à STMicroelectronics une 

nomenclature assez simple pour la dénomination des transistors bipolaires, cette nomenclature 

donne des informations sur le type de transistor (NPN ou PNP), sur le nombre de doigts 

d’émetteur, sur la largeur et la longueur du doigt d’émetteur. La nomenclature utilisée est 

illustrée sur la Figure II-14. 
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Figure II-13: Sensibilité des impédances optimales et des cercles de stabilité en fonction de VGS pour 

VDS @ 1.2V ; (a) transistor nMOSFET Wt / Nf /Nc (40/60/1), (b) transistor nMOSFET Wt / Nf /Nc 
(40/60/2) avec une longueur de grille de 60 nm 
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Nous avons regardé pour chaque transistor le compromis gain-bruit pour le choix de la 

polarisation et une étude de la sensibilité à cette polarisation. Dans tout ce qui suit, la 

polarisation VCE est fixée à 1.2V. En ce qui concerne le choix de la polarisation, la Figure 

II-15 (c) et la Figure II-16 (c) présentent le compromis gain/bruit simulé de 2 transistors 

bipolaires typiquement utilisés en gamme millimétrique (60 ~ 110 GHz). 

 

 

N N 1 2 2 A 5 7 4

Normal / Type N / Nb Emetteur (NE) / Nb Base (NB) / Nb Collecteur (NC)

Largueur d’émetteur (A=0.27 µm par default)

Longueur d’émetteur (5.74 µm)  
Figure II-14 : La nomenclature des transistors bipolaires à STMicroelectronics 
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Figure II-15 : (a) Caractéristique statique d’un transistor HBT NN122A574 « courbe de Gummel et 

du gain » (b) un zoom de la courbe de Gummel sur la plage de polarisation pour laquelle le 
compromis Gain/Bruit est le meilleur et (c) la représentation du MAG et du NFmin en fonction du 

courant collecteur Ic pour une tension VCE @ 1.2V 
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Les facteurs de bruit minimum présentés sur la Figure II-15 (c) et Figure II-16 (c) 

atteignent leurs minimums autour d’un courant collecteur de Ic = 2mA, ce qui correspond à 

une polarisation de base VBE = 0.88V. Nous remarquerons également qu’autour de ce point de 

polarisation les 2 transistors ont du gain, ce qui présage un bon choix pour le compromis gain-

bruit. 

L’étape suivante consiste à déterminer la zone de l’abaque de Smith considérée comme 

étant stable et utile pour la génération des impédances de source dans le but d’appliquer la 

méthode des impédances multiples décrite dans le chapitre I. Pour rendre possible cette étude, 

nous regardons dans un premier temps le facteur de stabilité « k » en fonction de la tension 

VBE dans la plage de fréquence considérée. La Figure II-17 présente la simulation des facteurs 

de stabilité des deux bipolaires étudiés. 
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Figure II-16 : (a) Caractéristique statique d’un transistor HBT NN122A982 « courbe de Gummel et 

du gain » (b) un zoom de la courbe de Gummel sur la plage de polarisation pour laquelle le 
compromis Gain/Bruit est le meilleur et (c) la représentation du MAG et du NFmin en fonction du 

courant collecteur Ic pour une tension VCE @ 1.2V 
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Nous remarquons que le facteur de stabilité devient supérieur à l’unité à partir de 

70GHz autour de 0.88V, ce qui sous-entend que les deux transistors bipolaires sont 

conditionnellement stables entre 60 et 110 GHz. En interprétant la Figure II-17, nous voyons 

que plus nous montons en fréquence et plus nous nous rapprochons de la stabilité, cette 

interprétation nous informe sur le comportement des cercles de stabilité en fonction de la 

fréquence. En effet, plus la fréquence est élevée et plus les cercles de stabilité sortent de 

l’abaque de Smith (60 GHz est donc le pire cas) 

Pour s’assurer de ne pas faire une erreur d’appréciation sur la zone de l’abaque utile, 

nous avons décidé tout comme dans le cas du transistor MOSFET de regarder la sensibilité de 

Γopt et du comportement bruyant des transistors bipolaires autour du point de polarisation 

choisi. La Figure II-18 présente cette étude résumée sur l’abaque de Smith. 
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Figure II-17: Facteur de stabilité « k » en fonction de la polarisation VBE avec VCE @ 1.2V ; (a) 
transistor bipolaire 1 doigt d’émetteur et AE=0.27*5.74µm², (b) transistor bipolaire 1 doigt 

d’émetteur et AE=0.27*9.82µm² 
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Figure II-18: Sensibilité des impédances optimales et des cercles de stabilité vis-à-vis de la 
polarisation de base VBE (de 0.8 à 0.96 V) avec VCE @ 1.2V ; (a) transistor bipolaire 1 doigt 

d’émetteur et AE=0.27*5.74µm², (b) transistor bipolaire 1 doigt d’émetteur et AE=0.27*9.82µm² 
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Nous avons choisi comme polarisation un courant de collecteur entre 2mA et 15mA (~ 

entre 0.82V et 0.96V), puis nous avons regardé sur l’abaque de Smith le comportement des 

cercles de stabilité et des impédances optimales de source. Nous remarquons que dans le cas 

des transistors HBT la variation des impédances optimales de source est plus importante par 

rapport aux transistors MOSFET. 

II.2.1.c  Synthèse des lieux d’impédances 

 

Ce paragraphe nous permet de faire un bref bilan sur la synthèse des impédances utiles 

dans les 2 technologies (CMOS 65nm SOI HR et BiCMOS9MW). De toute cette étude qui 

précède, il en résulte que le comportement bruyant des transistors bipolaires est plus sensible 

à la variation de la polarisation comparé aux transistors MOSFET. En effet pour mieux 

illustrer nos propos la Figure II-19 montre dans la gamme millimétrique les différents 

coefficients de réflexion optimums des transistors MOSFET et HBT en fonction de la 

polarisation. 

Le comportement bruyant des transistors bipolaires comparé à celui des transistors 

MOSFETs varie plus en fonction de la polarisation. On constate une variation quasi nulle sur 

le transistor MOSFET (phase et module) en revanche une variation d’environ 30% pour le Sopt 

sur le transistor bipolaire. 
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Figure II-19: Sensibilité des impédances optimales en fonction de la polarisation de base VBE et de 

grille V GS; (a) module des coefficients de réflexion optimaux et la représentation du TOS en 
fonction du coefficient de réflexion (b) phase des coefficients de réflexion optimaux 
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Fort de cette comparaison vis-à-vis de la sensibilité à la polarisation, les zones de 

l’abaque considérées comme étant stables dans le cas des 2 technologies sont résumées sur la 

Figure II-20. 

 

 

Nous pouvons voir sur l’abaque de Smith ci-dessus le comportement des différents 

coefficients de réflexion (MOSFET et HBT) en fonction de la polarisation. Les zones 

d’intersection de l’abaque de Smith avec les cercles de stabilité sont les zones à éviter pour ne 

pas faire osciller les transistors. Tout le reste de l’abaque (TOS~7) est cependant adressable 

par le tuner intégré à développer. 

 

Par soucis de synthèse, sur les deux géométries typiques bipolaires et à effet de champ 

ont été illustrées dans cette étape de définition du cahier des charges des tuners mais cette 

étude s’est effectuée sur plusieurs géométries de HBT et MOSFET pour consolider les 

spécifications des impédances nécessaires. A titre d’exemple nous énumérons sur le Tableau 

II-2 les géométries de transistors bipolaires utilisées pour l’élaboration du cahier des charges 

du tuner. 

 

HBT: 122A574

Ic=5.67mA
Ic=14.1mA

Zones d’instabilité des 2 technologies
de 60 @ 110 GHz

MOS:: 40/60/1

HBT: 122A574

(a) (b)

f

TOS=7::1 TOS=7::1

Sopt
de 60 @ 110 GHz Ic=5.67mA

Ic=14.1mA

MOS:: 40/60/2

 
Figure II-20: Sensibilité des impédances optimales et des cercles de stabilité vis-à-vis du courant 
collecteur Ic et de la tension Ids(a) transistor bipolaire 1 doigt et AE=0.27*5.74µm² et transistor 

MOSFET (40/60/1 cellule), (b) transistor MOSFET (40/60/2 cellules) 
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La Figure II-21 présente les cercles de stabilité dans le pire cas (@ 60 GHz), les cercles 

de bruit à 60 GHz espacés de 1 dB et les coefficients de réflexion optimums en gamme 

millimétrique (60-110 GHz) en fonction du courant collecteur. 

 

 

Un travail équivalent a été réalisé sur les MOSFETs par l’analyse de 6 géométries. Cette 

étude nous a permis de définir les zones de l’abaque de Smith stables pour la conception de 

nos tuners d’impédances. Ces zones sont principalement sur la demi-partie supérieure de 

l’abaque et sont définies par l’intersection des cercles de stabilité avec l’abaque de Smith. 
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Tableau II-2 : Les transistors bipolaires étudiés dans la technologie BiCMOS9MW 

Cercles de stabilité @ 60 GHz
pour toutes les valeurs de Ic

- Cercles de bruit @ 60 GHz
- Espacement de 1dB

122A574 243A574

346A574

485A574 5106A574 122A982

5106A982 122A1492 243A1492

Ic

Ic = 6 @ 14 mA Ic = 6 @ 16 mA Ic = 7 @ 20 mA

Ic = 7 @ 24 mA Ic = 8 @ 26 mA Ic = 7 @ 19 mA

Ic = 9 @ 32 mA Ic = 8 @ 23 mA Ic = 8 @ 25 mA

f

-Sopt (60 @ 110 GHz)

Ic_min (mA)

Ic_MAX (mA)

 
Figure II-21 : Les cercles de bruit, de stabilité à 60 GHz et les impédances optimales des transistors 

HBT dans la bande (60-110GHz) en fonction du courant collecteur, VCE=1.2 V 
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En complément, nous sommes également capable d’identifier les zones regroupant 

plusieurs cercles de bruit constants avec au moins 1 dB entre chaque cercle, ce qui nous 

permet d’éviter toute matrice singulière dans l’application de la méthode des impédances 

multiples pour l’extraction des 4 paramètres de bruit des transistors HBT et MOSFET. 

II.3. Conception du tuner 
 

Le paragraphe II.2 nous a permis de définir les zones de l’abaque utiles pour la 

conception de notre tuner d’impédances. La synthèse de ces précédentes études dans le cas 

des 2 technologies étudiées, nous a montré que les zones de l’abaque de Smith utiles se situent 

entre une phase de 0 à 180 degré et pour un module allant de 0 à 0.7 ; cette synthèse 

d’impédance définit ainsi notre cahier de charges. Nous pouvons en effet affirmer qu’il est 

possible d’adresser les différentes impédances optimales (CMOS 65 nm SOI-HR et 

BiCMOS9MW) à l’aide d’une seule architecture de tuner d’impédance. 

II.3.1. Définition de l’architecture 
 

Dans le but de faire une conception assez simple et qui reste compacte, nous sommes 

partis de l’identification des impédances nécessaires pour définir l’architecture de notre tuner. 

L’idée première est de pouvoir recouvrir la partie supérieure de l’abaque de Smith et dans un 

second temps, de pouvoir pour une fréquence donnée dans la bande concernée, parcourir 

assez largement les cercles de bruit de chaque transistor (MOSFET et HBT). Nous sommes 

alors partis d’une faible valeur fixe de résistance pour implicitement fixer une forte valeur du 

TOS qui sera à la limite de l’intersection avec les cercles de stabilité c'est-à-dire ~ |Γ|=0.7. 

Puis il a fallu rendre cette résistance variable et utiliser une capacité variable afin de définir 

une région d’impédances synthétisable et enfin utiliser des inductances pour rendre mobile 

cette nouvelle zone d’impédances. La Figure II-22 présente le principe de notre tuner et son 

architecture. 
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Les 2 technologies utilisées offrent des composants passifs qui permettent de répondre à 

notre besoin de résistance variable, de capacité variable, d’inductances et de capacités de 

découplages. En effet, les fonctions respectives de résistance variable et de capacité variable 

sont assurées par l’utilisation de composant à base de semi-conducteurs tels que le MOSFET 

froid (polarisation de drain flottante) et le varactor MOS en accumulation (N+Poly/Nwell). 

Ces composants à base de semi-conducteurs sont ici considérés comme des composants 

passifs, qui ne génèrent pas de bruit autre que thermique du type bruit de grenaille (TBruit ≠ 

Tamb). Dans tout ce qui suit, nous faisons donc l’hypothèse que la température de bruit de 

notre tuner d’impédance est à la température ambiante (TBruit_Tuner = Tamb). 

Les inductances sont synthétisées par des lignes de transmission (coplanaire ou micro-

ruban) qui dépendent de la technologie utilisée. 

II.3.2. Les passifs RF  
 

L’architecture du tuner d’impédance étant décrite, nous allons à présent analyser en 

détail les différents éléments (RVgs, CVbias, TL et les capacités de découplage illustrés sur la 

Figure II-22) qui rentrent dans la constitution de notre tuner d’impédances. 

II.3.2.a  Le transistor MOSFET Froid (résistance variable) 

(1) Description 
 

Le transistor MOSFET froid (polarisation de drain flottante) permet par son 

fonctionnement de réaliser une résistance variable [II-12]. La caractéristique DI  en fonction 
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Figure II-22: (a) Illustration de la mobilité de la constellation synthétisable, (b) l’architecture du 

tuner d’impédances pour les 2 technologies étudiées 
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de DSV  d’un transistor MOSFET présente 2 régimes de fonctionnement, le régime ohmique et 

le régime de saturation. La Figure II-23 donne l’expression de DI  dans le régime ohmique.  

 

 

Cette expression du courant de drain DI  est fonction de 3 termes d’un paramètre 

technologique ( oxn C.µα ≡ ), d’une commande électrique ( THGS VV − ) et d’un paramètre 

géométrique ( tWL ). Pour une faible tension de drain autour de la tension de seuil 

(CMOS "3.0" VVTH ≈  et HBT "2.0" VVTH ≈ ), nous pouvons approximer la courbe ID/VDS par 

une ligne droite. Dans ces conditions, la relation linéaire implique que le canal de la source au 

drain peut être représenté par une résistance linéaire qui peut être approximée par :  

 

( ) ( ) tTHGS
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oxn
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Eq II-3 

 

Le transistor MOSFET peut alors fonctionner dans son régime ohmique profond comme 

une résistance contrôlée par la tension( )THGS VV − . La Figure II-24 illustre cette résistance. 
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Figure II-23 : Expression du courant de drain avec la représentation des paramètres géométriques 

(a) (b)

VDS ~ 0V

 
Figure II-24: (a) Représentation d’un MOSFET dans son fonctionnement ohmique et (b) la 

résistance équivalente contrôlée en tension 
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(2) Modélisation 
 

Il existe dans la littérature diverses manières de modéliser le transistor MOSFET dans 

son fonctionnement à froid [II-13], [II-14], [II-15], lorsque le transistor MOSFET est dans son 

régime ohmique et que l’on considère que la source et le drain sont quasiment au même 

potentiel. En effet, le comportement en régime dynamique de faible amplitude peut être 

représenté par un circuit RC distribué (Cf. Figure II-25) dans le sens de la longueur du canal. 

Une représentation approximative de ce circuit est donnée à la Figure II-25. 

 

 

Pour modéliser ce phénomène il faut associer à la coupe transversale du transistor 

MOSFET « froid » un schéma électrique équivalent. La Figure II-26 présente le schéma 

simplifié du transistor MOSFET dans son fonctionnement à froid.  

En partant du port d’entrée « grille » vers le port de sortie « le drain » le schéma 

équivalent simplifié du MOSFET « froid » est le suivant (Cf. Figure II-26) : 
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Figure II-25: Modélisation du transistor MOSFET dans son fonctionnement à froid (polarisation de 

drain flottante) 
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Figure II-26: Le schéma équivalent du transistor MOSFET « froid ». 
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(3) Mesure 
 

Les technologies CMOS 65 nm SOI-HR et BiCMOS9MW 

L’obtention de la résistance variable s’est respectivement effectuée dans la technologie 

CMOS par l’utilisation d’un transistor MOSFET de longueur de grille total 0.12 µm, d’un 

développement total de 40 µm avec 80 doigts parallèles ; dans la technologie BiCMOS par 

l’utilisation d’un transistor MOSFET de longueur de grille total 0.13 µm, d’un développement 

total de 20 µm avec 20 doigts parallèles.  

Nous représentons sur la Figure II-27 les évolutions de la résistance (Rch) en fonction de 

la polarisation et ceci pour les fréquences comprise entre 60 et 110 GHz. 

 

 

Ces résultats de mesures sont en accords avec le cahier des charges. Nous observons 

respectivement en technologie CMOS et BiCMOS une variation de la résistance comprise 

entre 10 - 45Ω autour de 30Ω et une variation comprise 10 - 55Ω autour de 40Ω sur la plage 

de fréquence concernée. 

II.3.2.b  Le varactor (capacité variable) 

(1) Description 
 

Ce paragraphe décrit le fonctionnement d’une capacité variable en l’occurrence la 

capacité MOSFET (Figure II-28) disponible chez STMicroelectronics. La fonction première 

d’une capacité variable est assurée par une jonction de type P/N ou par la capacité constituée 
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Figure II-27 : Caractéristique de la résistance du MOS froid en fonction de la polarisation entre 60 
et 110 GHz ; (a) technologie CMOS 65 nm SOI-HR et (b) la technologie BiCMOS9MW  
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de l’empilement d’une grille de polysilicium, de l’oxyde de silicium (SiO2) et du substrat de 

silicium (capacité MOS). 

 

 

La disponibilité des deux transistors MOSFET de type N et P et les différentes 

combinaisons possibles nous permettent d’obtenir les jeux de varactors suivants [II-16] : 

� 4 varactors MOS : N+Poly/Nwell, N+Poly/Pwell, P+Poly/Pwell et P+Poly/Nwell. 

� Et 2 varactors diodes: N+/Pwell et P+/Nwell. 

 

Plusieurs études ([II-16], [II-17] et [II-18]) font état de la comparaison entre les 

capacités de types MOSFET et diodes (pn), il en ressort que le tuning ratio « TR »  des 

varactors MOS est meilleur que celui des varactors diodes. 

 

Issue directement de la structure MOSFET, le varactor MOS est le plus intéressant 

grâce à sa variation en fonction de la tension de grille plus importante dans les technologies 

ici concernées. La Figure II-28.b nous montre les différentes bornes de connexions du 

varactors MOS pris en tant que dipôle. Nous avons la connexion de grille sur laquelle la 

commande en tension s’effectue et la connexion DSS (Drain – Source – Substrat), la 

différence de potentiel appliquée entre ces deux connexions détermine la valeur de la 

capacité. 

De manière à utiliser une structure dont la variation est monotone en fonction de la 

tension nous ne retenons que la capacité MOS à accumulation N+Poly/Nwell [II-16]. 

 

(a) (b)  
Figure II-28: (a) Coupe transversale d'un MOSFET, (b) MOSFET vu comme une Varicap MOS  
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Comme l’illustre la Figure II-29, la capacité de la structure MOSFET est décrite par la 

mise en série de la capacité de l’oxyde "" oxC  avec la capacité du semi-conducteur "" scC . La 

capacité du semi-conducteur est elle-même l’association d’une mise en parallèle de la 

capacité de déplétion "" depC et la capacité de surface "" sC . 

Sur la Figure II-30 est représentée la caractéristique C-V du varactor MOS à 

accumulation dans la technologie BiCMOS9MW. 

 

 

(2) Modélisation 
 

La capacité MOS (N+Poly/Nwell) possède deux accès (Port 1 et 2) et une prise substrat 

(SUB) en technologie bulk (il n’y a pas de prise substrat en technologie SOI). Elle est 

caractérisée par 3 principaux paramètres géométriques qui sont le nombre de doigts de 

polysilicium (Nbfg), la largeur des doigts de polysilicium (Wfp) et la longueur de ces doigts 

de polysilicium (Lfp). La Figure II-31 nous montre la coupe transversale et la vue de dessus 

d’un varactor MOS N+Poly/Nwell. 

Cdep
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+++
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Figure II-29: Représentation de la capacité MOS sur une coupe transversale d’un transistor 
MOSFET de type NPN 
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Figure II-30 : la caractéristique C-V du varactor MOS à accumulation 
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Afin de modéliser ce comportement de notre varactor MOS à accumulation, nous 

associons un schéma électrique à la coupe transversale présenté sur la Figure II-32.  

 

 

Le passage de la Figure II-32 - (a) à la Figure II-32 - (b) se fait comme suit : la capacité 

série ( )fCs  tient compte des éléments parasites et représente les capacités mosC  et ercoCint . La 

résistance sR  représente l’association de nwellR  (résistance non linéaire du caisson Nwell), de 

polyR  (résistance du polysilicium et de métallisation) et de activeR  (résistance de métallisation 

pour connecter les doigts P+). Le réseau substrat est modélisé par subC  et subR  et représente 

les résistances 1subR , 2subR  et les deux jonctions diodes. 

 

L’extraction des paramètres électriques du schéma équivalent simplifié de la varicap 

MOSFET à accumulation se fait en utilisant les équations décrites sur la Figure II-33.  
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Figure II-31 : Coupe transversale d’un varactor N+Poly/Nwell. En (a) sur un substrat bulk (cas du 

BiCMOS9MW), en (b) une vue de dessus et en (c) sur substrat SOI-HR  

(a) (b)  
Figure II-32: (a) Schéma équivalent de la varicap MOS, (b) schéma équivalent simplifié 
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La modélisation des varactors MOS à accumulation prend également en compte les 

inductances parasites qui entrainent une résonnance et permet de fixer la fréquence de 

fonctionnement. En effet, dans le cadre de la conception de notre tuner, il faut nous assurer de 

ne pas choisir un varactor MOS à accumulation dont la fréquence de coupure est inférieure à 

la fréquence de fonctionnement maximum (110 GHz) du tuner. 

(3) Mesure  
 

Avant de se consacrer à la mesure des varcators utilisés dans la conception de notre 

tuner, nous tenons à dire qu’une étude des paramètres géométriques des varactors est 

nécessaire pour nous orienter sur le choix de la géométrie à utiliser. La Figure II-34 nous 

donne une idée sur le processus à suivre pour un choix optimum de varactor. Cette figure est 

illustrée dans la technologie BiCMOS9MW, elle est également valable pour la technologie 

CMOS 65 nm SOI-HR. 

 

 

Sur la Figure II-34 le produit géométrique (Lfp*Wfp*Nbfp*Ncell) des varactors D1, D2 

et D3 est identique suivant les cas (a), (b) et (c). Le cas (a) permet de mettre en évidence 
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Figure II-33: Equations régissant les différents paramètres de la varicap MOS 
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Figure II-34: Influence du layout sur la valeur de la capacité (polarisation @ 2.5V) des varactors 
dans la technologie BiCMOS9MW [II-19], (a) variation du nombre de doigts, (b) variation de la 

largueur et (c) variation de la longueur de grille 
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l’influence des inductances parasites, en effet moins le varactor auras de cellule, plus vite 

nous observerons sa fréquence de coupures qui donnera la fréquence d’utilisation maximale 

du varactor. Les cas (b) et (c) mettent en évidence l’influence des capacités parasites, plus le 

varactor sera large (fort Wfp) ou plus il sera long (fort Lfp), plus la valeur de la capacité sera 

faible. 

La Figure II-35 et la Figure II-36 présentent respectivement les résultats de mesure des 

capacités des varctors MOS à accumulation dans la technologie CMOS 65nm SOI-HR et dasn 

la technologie BiCMOS9MW. 

 

 

 

Le choix des géométries de varactors MOS utilisés dans les deux technologies pour la 

conception de nos tuners c’est avant tout établi sur le fait que ces varctors devraient présenter 

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
20

30

40

50

60

70

80

90

100

110

C
, f

F

Freq, GHz

 -1.0 V
 -0.5 V
 0.0 V
 0.5 V
 1.0 V

-1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0

30

40

50

60

70

80

90

C
, f

F

Vbias, V

 60 GHz

(a) (b)

Cmin= 30 fF

Cmax= 75 fF

 
Figure II-35 : Caractérisation de la capacité  du varctor MOS à accumulation (N+Poly/Nwell) en 

technologie CMOS 65nm SOI-HR tox=5nm (Lfp=0.35 µm Wfp=3 µm Nfbp=5). (a) en fonction de la 
fréquence et (b) en fonction de la tension d’alimentation à la fréquence de 60 GHz. 

-1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0
60

80

100

120

140

160

180

C
, f

F

Vbias, V

 60 GHz

0 20 40 60 80 100
60

80

100

120

140

160

180

200

C
, f

F

Freq, GHz

 -1.0 V
 -0.5 V
 0.0 V
 0.5 V
 1.0 V

(a) (b)

Cmin= 70 fF

Cmax= 170 fF

 
Figure II-36 : Caractérisation de la capacité  du varctor MOS à accumulation (N+Poly/Nwell) en 

technologie BiCMOS9MW tox=5nm (Lfp=0.35 µm Wfp=8.6 µm Nfbp=5). (a) en fonction de la 
fréquence et (b) en fonction de la tension d’alimentation à la fréquence de 60 GHz 
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des fréquences de coupures au-delà de la fréquence de fonctionnement maximale (110 GHz). 

Ces résultats restent toutefois en accord avec notre cahier des charges, avec des capacités de 

l’ordre de 50fF +/- 20fF en technologie CMOS et de l’ordre de 120fF +/- 40fF en technologie 

BiCMOS. 

II.3.2.c  Les capacités MIM et MOM (description et modélisation) 

 

Les capacités MOM (1 fF/µm²) (Métal – Oxyde (SiO2) – Métal) sont disponibles dans la 

technologie CMOS 65nm SOI-HR. Il existe plusieurs topologies de capacité MOM 

répertoriées dans la littérature [II-20]-[II-25], on peut citer entre autre les capacités 

interdigitées classiques, les capacités de Woven et les quasi-fractales. Il n’y a pas de pertes 

substrat avec l’utilisation du SOI-HR, ce qui permet une utilisation totale de l’empilement 

métallique sans utiliser de plan de masse au niveau du silicium. La Figure II-37 illustre la 

coupe transversale d’une capacité MOM dans la technologie CMOS 65 nm SOI-HR. 

 

 

Dans le cadre de cette thèse, nous avons utilisé respectivement la capacité MOM pour 

les circuits de polarisations et le découplage dans la technologie CMOS 65nm SOI-HR. 

 

Les capacités MIM (2 fF/µm²) (Métal – Isolant – Métal) sont disponibles dans le kit de 

conception dédié à la technologie BiCMOS9MW. Cette capacité de densité 2 fois plus grande 

que les capacités MOM est le plus souvent utilisée dans les circuits de polarisation et sert à 

découpler le signal RF du signal DC. Comme le montre la Figure II-38 la capacité MIM est 

principalement formée par l’empilement de 2 électrodes plates séparées par un matériau 

diélectrique (Nitride ‘Si3N4’, 25.7=rε ). Cet empilement est réalisé entre le métal M6 et l’AP, 

son schéma électrique prend en compte les contributions parasites (LS et RS) des niveaux de 

métallisation. L’extraction des éléments du schéma électrique est basée sur un modèle en T. 

(a) (b)
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Figure II-37: (a) Vue 3D de la capacité MOM, (b) et sa représentation électrique [II-26] 
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Cette capacité MIM a été utilisée pour les capacités de polarisation et de découplage 

dans les tuners en BiCMOS9MW. Une caractérisation RF sur ces capacités MIM et MOM n’a 

pas été menée spécifiquement car ces capacités ont été utilisées en DC. 

II.3.2.d  Les lignes de propagation (coplanaire et micro-ruban) 

(1) Description 
 

Deux types de ligne de propagation sont utilisés dans notre étude, il s’agit de la ligne 

micro-ruban et de la ligne coplanaire. 

 

Technologie BiCMOS9MW : 

La ligne de propagation micro ruban (Cf. Figure II-39) se compose de 2 métallisations 

(le ruban supérieur transporte le signal « de largueur "" sW , d’épaisseur "" st  et de longueur 

"" L  » et la métallisation inférieure constitue le plan de masse « de largeur "" mW  et 

d’épaisseur "" mt  ») séparés par un substrat semi-isolant.  

(a)
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Figure II-38: (a) Représentation d'une capacité MIM intégrée sur un substrat massif (b) son 

schéma électrique associé [II-26] 
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Figure II-39 : (a) La ligne de propagation micro-ruban et (b) ses champs magnétique et électrique 
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Ces lignes sont les plus appropriées pour une technologie disposant d’un substrat 

massif. Tout simplement parce que l’utilisation des niveaux de métallisation inférieurs va 

écranter le substrat de faible résistivité. La ligne de transmission micro-ruban en technologie 

BiCMOS9MW utilise les métaux supérieurs (M6T et la couche d’AP ; Cf. Figure II-9) et est 

protégée verticalement du substrat par un écran constitué des 2 premiers niveaux de 

métallisation (M1 et M2) sous la forme d’une grille en raison des contraintes de CMP. Son 

impédance caractéristique CZ  varie de 39Ω à 72Ω pour une largeur de ligne comprise entre 

20µm et 4.4µm, pour une hauteur du diélectrique équivalent ( 22.4=rε ) de 8.36 µm. La 

mesure jusque 100GHz des paramètres S de la ligne d’impédance caractéristique 50Ω a 

permis de mettre en évidence ses performances, montrant respectivement une atténuation (α) 

de 0.4, 0.5 et 0.58dB/mm aux fréquences de 40, 60 et 77GHz. On peut en plus noter que la 

constante de phase (β) de cette ligne reste linéaire jusque 110GHz et le mode de propagation 

est donc peu dispersif jusque 110 GHz (mode quasi-TEM). 

La Figure II-40 résume toute la description faite de la ligne de transmission micro-ruban 

dans la technologie BiCMOS9MW. 

 

 

Technologie CMOS 65 nm SOI-HR : 

La ligne de propagation coplanaire (Cf. Figure II-41) se compose de 3 rubans 

métalliques (le ruban central transporte le signal et les 2 rubans latéraux constituent le plan de 

masse) déposés sur un substrat semi-isolant.  
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Figure II-40: (a) Coupe transversale de la ligne micro-ruban, (b) Variation de l'impédance 

caractéristique pour une largueur de ligne  allant de 4.4 µm à 20 µm  
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La géométrie et la symétrie permettent à la ligne de propagation de supporter 2 modes 

de propagation fondamentaux sans fréquence de coupure [II-27]-[II-28]. Un mode impair 

quasi-TEM, encore appelé mode coplanaire [II-29], ce mode de propagation est souhaité avec 

pour particularité des plans de masse équipotentiels et un mode pair quasi-TE, appelé mode 

fente qui est à éviter car il est fortement dispersif [II-30], ce mode peut être excité par la 

présence de discontinuités. 

Ces lignes sont les plus appropriées pour une technologie disposant d’un substrat 

hautement résistif (SOI-HR). Gianesello [II-31] a montré dans ses travaux de thèse l’intérêt de 

la technologie SOI-HR par rapport à une technologie bulk. Pour ce faire, il a mesuré 

respectivement à 100 GHz des pertes de 1dB/mm en technologie SOI HR et des pertes de 

4dB/mm en technologie bulk pour une structure identique (Cf. Figure II-42). 

 

 

On remarquera également que l’empilement de tous les niveaux de métallisation permet 

d’avoir un métal plein équivalent de 4.4 µm (Cf. Figure II-5), permettant fortement de 

bénéficier des performances du SOI-HR pour l’intégration de dispositifs passifs performants. 
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Figure II-41 : (a) La ligne de propagation coplanaire et (b) ses champs magnétiques et électriques 
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Figure II-42: Comparaison du BEOL bulk (a) et du BEOL SOI-HR (b) en technologie CMOS 65 

nm au travers d’une mesure de ligne coplanaire (c) [II-31] 
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(2) Modélisation 
 

La modélisation d’une ligne de propagation va être faite toujours dans son mode TEM 

ou quasi-TEM ; sous ces différentes conditions, la ligne de propagation s’apparente à une 

succession de petits réseaux (longueur proche de zéro « dz~0 ») mis en cascade comme 

illustré sur la Figure II-43. 

 

 

La ligne de propagation est entièrement caractérisée par la connaissance de 3 paramètres 

( [ ]ΩCZ  son impédance caractéristique et [ ] [ ]mradjmNp /./ βαγ +=  sa constante de 

propagation, où α est la constante d’atténuation et β la constante de phase). La détermination 

de CZ  et de γ  est basée sur le formalisme des équations de l’électromagnétisme de 

MAXWELL et des équations de KIRCKKOFF [II-32] que nous ne démontrerons pas ici. Les 

équations de gauche sur la Figure II-43 présentent de manière simplifiée la détermination de 

l’impédance caractéristique lorsque la ligne infinitésimale est chargée par son impédance 
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Figure II-43: Modélisation d'une ligne de transmission et obtention de l'impédance caractéristique 

et de la constante de propagation [II-32] 
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caractéristique ; et les équations de droite sur la Figure II-43 présentent la détermination de la 

constante de propagation. Dans ces équations ϖjLRZ +=  et ωjCGY +=  avec : 

� [ ]mR /Ω  : modélise les pertes métalliques [II-33] 

� [ ]mHL /  : modélise l’énergie magnétique stockée  

� [ ]mFC /  : modélise l’énergie électrique stockée  

� [ ]mSG /  : modélise les pertes diélectriques. 

Les équations d’Eisenstadt [II-34] permettent d’extraire ces paramètres par la mesure 

des paramètres [S] de la ligne. 

 

Technologie BiCMOS9MW : 

La modélisation des lignes de propagation chez STMicroelectronics, se fait en suivant le 

formalisme de la ligne distribuée (RLCG), les équations utilisées [II-35] sont celles décrites 

sur la Figure II-44 : 

 

 

Technologie CMOS 65 nm SOI-HR : 

En ce qui concerne la modélisation de la ligne coplanaire (décrite plus haut), elle est 

basée sur le même principe de réseau distribué (RLCG) (Cf. Figure II-44). Les équations de 

la résistance et de la conductance restent les mêmes [II-36] que dans la ligne micro-ruban et la 
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Figure II-44: Formule de la modélisation de la ligne de transmission micro ruban [II-35] 
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détermination de la capacité et de l’inductance se font à partir de fonctions elliptiques [II-37] 

et de transformations conformes [II-38]. 

 

Cependant 3 caractéristiques importantes sont à prendre en compte dans le 

dimensionnement de la ligne coplanaire [II-39]. Il s’agit de la distance d’inter-masse 

( )".2" GWd s += , du rapport ( )"" MAXs dW=χ  et de l’épaisseur de métallisation de la ligne 

signal "" st .  

La Figure II-45 montre l’évolution de la distance d’inter-masse en fonction de la 

fréquence ainsi que l’impact de l’empilement des niveaux de métallisation sur l’atténuation et 

sur l’impédance caractéristique de la ligne. 

 

 

En effet, afin d’éviter la propagation de modes indésirables, la distance d’inter-masse 

doit rester faible par rapport à la longueur d’onde guidée dans le diélectrique "" gλ  [II-36]. 

Cette distance est fortement liée au diélectrique utilisé ( "" rε ) et à la fréquence d’utilisation 

(Cf. Eq II-4).  

 

µmd

GHzµm
f

c
d

rGHzMAX

reff

g

70

110@73.79
..1010

7.11;110 ≈⇒

≅=≤

=ε

ε
λ

 

 

Eq II-4 

 

Dans notre cas le substrat utilisé est le silicium ( "7.11" =rε ) et les lignes doivent avoir 

un comportement quasi-TEM en bande W (jusque 110 GHz), ce qui nous donne une distance 

d’inter-masse maximale "70" µmdMAX = . 
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Après avoir fixé la distance d’inter-masse, il faut fixer le rapport ( )"" MAXs dW=χ  qui 

nous donne les dimensions de la ligne coplanaire pour laquelle l’atténuation est la plus faible. 

Nous remarquerons que sur un substrat SOI, mieux vaut avoir une épaisseur de métallisation 

plus importante pour bénéficier pleinement du substrat HR et avoir des lignes performantes 

(faible atténuation, etc …) [II-39]. 

(3) Mesure 
 

La ligne micro ruban en BiCMOS9MW utilise les 2 niveaux de métallisation inférieurs 

du BEOL pour son plan de masse et le niveau de métallisation supérieur (M6 et AP) pour la 

ligne qui transporte le signal. La Figure II-46 présente sa caractérisation. 

 

 

La ligne coplanaire en CMOS 65 nm SOI-HR a les dimensions suivantes pour un 

fonctionnement quasi-TEM en bande W [75-110 GHz] « d=70 µm, WS=26µm et G=22µm ». 

Etant donné que les règles de dessin (Cf. II.2.1.c ) de la technologie CMOS 65 nm SOI-HR ne 

nous permettent pas d’avoir un métal de plus de 12 µm de large, nous avons segmenté la ligne 

signal (WS=26µm) en 3 lignes parallèles espacées de 1.5µm. La Figure II-47 présente les 

résultats de la mesure de cette ligne de propagation utilisant tous les niveaux de métallisation 

empilés. 
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Figure II-46: (a) Impédance caractéristique, (b) le coefficient d'atténuation mesuré, simulé et la 

constante de phase mesurée d’une ligne de transmission micro ruban de 600µm 
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Les performances des deux types de lignes (micro ruban et coplanaire) ont des 

performances similaires. Nous observons respectivement à la fréquence de 110 GHz en 

CMOS et en BiCMOS une atténuation de l’ordre de 0.7dB/mm et de 0.6dB/mm. 

II.3.3. Réalisation du tuner (CMOS 65nm SOI-HR & BiCMOS9MW) 
 

Le but du tuner est de synthétiser des impédances proches des impédances optimales 

des transistors sous test, nous pouvons voir ce système intégré (tuner + transistor) de mesure 

comme un amplificateur (faible bruit) variable. Ces tuners d’impédances nous permettront de 

valider le modèle millimétrique des transistors plus précisément en bande W. 

 

Les paragraphes suivants présentent la conception de notre tuner intégré dans la 

technologie CMOS 65 nm SOI HR pour adresser la mesure de bruit des transistors à effet de 

champ (MOSFET) et dans la technologie BiCMOS9MW pour adresser la mesure de bruit des 

transistors bipolaires (HBT SiGe) de STMicroelectronics. 

 

La technologie CMOS 65 nm SOI HR : 

Pour concevoir notre tuner, nous avons basé notre étude sur un transistor MOSFET de 

longueur de grille 60 nm avec un développement total de 40 µm. Les conditions de 

polarisation du transistor MOSFET définies ci-dessus (Cf. II.2.1.a ) nous ont permis de 

localiser les impédances optimales de source permettant de définir une zone utile de l’abaque 

de Smith. La polarisation est fixée à VGS = 0.72 V (au maximum du gain) et VDS = 1.2 V. 
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Figure II-47: (a) Impédance caractéristique (b) coefficient d'atténuation et constante de phase 

mesurée d’une ligne de transmission coplanaire de 600µm 
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Les valeurs des composants passifs décrits au paragraphe II.3.2 et utilisés dans le tuner 

CMOS 65 nm SOI-HR sont résumées dans le tableau suivant : 

 

 

La Figure II-48 présente le schéma du tuner en technologie CMOS 65nm SOI HR. Les 

lignes de transmission utilisées sont des lignes coplanaires et leur dimensionnement a été 

discuté ci-dessus (Cf. II.3.2.d ). La variation de la résistance du MOSFET-froid s’effectue par 

la commande en tension directement appliquée par les tés de polarisation du banc et associés 

aux sondes RF, le premier té de polarisation interne sert à la commande en tension du varactor 

MOS à accumulation et le deuxième permet de polariser le transistor sous test. Un jeu de 5 

points de polarisation sur le MOSFET-froid et sur le varactor à accumulation permet la 

synthèse de 25 impédances par point de fréquence. L’utilisation de la ligne de transmission en 

sortie du 2ième té de polarisation permet de faire tourner la constellation ainsi présentée au 

transistor (Cf. Figure II-22). 
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Tableau II-3 : Les composants nécessaires pour la conception du tuner d'impédances dans la 

technologie CMOS 65 nm SOI-HR 
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Figure II-48: Schéma équivalent du tuner dans la technologie CMOS 65 nm SOI HR 
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La Figure II-49 présente les blocs principaux du tuner dans la technologie CMOS 65 nm 

SOI-HR, en l’occurrence le té de polarisation interne, le MOSFET froid et le varactor. 

 

 

La présence de ponts à air sur le schéma équivalent permet de prendre en compte la 

discontinuité à la jonction des tés de polarisation et d’éviter toute propagation de mode 

indésirable (mode fente). Ces ponts à air permettent de relier les masses entre elles, rendant 

les plans de masses équipotentiels.  

 

La technologie BiCMOS9MW : 

Les valeurs des composants passifs décrits au paragraphe II.3.2 et utilisés dans le tuner 

CMOS 65 nm SOI-HR sont résumées dans le tableau suivant : 
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Figure II-49: (a) Photo de la réalisation du tuner dans la  technologie CMOS 65 nm SOI-HR, (b) 

zoom sur la partie principale du tuner d’impédances 
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Tableau II-4 : Les composants nécessaires pour la conception du tuner d'impédances dans la 

technologie BiCMOS9MW 
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Le principe de conception du tuner reste le même pour la technologie BiCMOS9MW, la 

seule différence est le BEOL d’où l’utilisation des lignes de transmission micro-ruban. La 

Figure II-50 illustre le schéma équivalent du tuner. 

 

 

La Figure II-51 présente la réalisation de ce tuner d’impédances, ainsi que le 

comportement des tés de polarisation interne. 
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Figure II-50: Schéma équivalent du tuner dans la technologie BiCMOS9MW  
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Figure II-51: (a) Photo de la réalisation du tuner d’impédances dans la technologie BiCMOS9MW, 

(b) zoom du té de polarisation, (c) simulation du té de polarisation 
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II.4. Performances des tuners  
 

La caractérisation des tuners s’est effectuée en paramètres S sur un banc de mesure 

conventionnel disponible à STMicroelectronics. 

II.4.1. La technologie CMOS 65nm SOI 
 

Dans la conception du tuner nous avons utilisé 3 longueurs de lignes différentes pour 

synthétiser des inductances variables. La Figure II-52 et la Figure II-53 présentent les 

coefficients de réflexion mesurés en gamme millimétrique en sortie du tuner.  

 

 

 

Nous observons une bonne couverture d’impédances de l’abaque de Smith et une large 

couverture fréquentielle. La Figure II-53 présente à 90GHz le coefficient de réflexion optimal 

du transistor à caractériser, son cercle de stabilité et les impédances mesurées. Ce graphe 
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Figure II-52: Coefficients de réflexion (70-80 GHz) en sortie du tuner en technologie CMOS  
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Figure II-53: Coefficients de réflexion (90-100 GHz) en sortie du tuner en technologie CMOS  
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montre que notre système est stable (impédances dans la zone stable de l’abaque). La Figure 

II-54 présente en revanche la conséquence directe de forts coefficients de réflexion (S21~-

20dB) qui est dû au transistor MOSFET-froid. Afin d’augmenter la transmission S21, une 

solution d’amélioration est à envisager. 

 

 

Nous constatons que la zone couverte est compatible avec le cahier des charges défini 

au paragraphe II.2.1.a pour le MOSFET de la technologie CMOS 65 nm SOI-HR, ce qui 

laisse penser que la mesure du facteur de bruit du transistor sera possible sur la base de ce 

tuner. 

II.4.2. La technologie BiCMOS9MW 
 

Tout comme la technologie CMOS, trois longueurs de ligne (Cf. Figure II-55 et Figure 

II-56) sont utilisées pour synthétiser une inductance variable. 
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Figure II-54: Performances du tuner en technologie CMOS 65 nm SOI-HR (a) coefficients de 
transmission du tuner, (b) TOS maximum mesuré du tuner  
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Figure II-55 : Coefficients de réflexion à 80 et 90 GHz en sortie du tuner dans la technologie 

BiCMOS9MW  
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Nous observons une bonne couverture d’impédances sur la plage de fréquence 

concernée. Nous constatons sur la Figure II-55 à 90GHz que les impédances mesurés se 

situent dans la zone stable du transistor, ceci montre que notre système est aussi stable. 

 

 

Cependant la constellation obtenue est plus réduite que celle de la technologie CMOS. 

Cette réduction de constellation en BiCMOS9MW s’explique par le comportement de 

l’impédance de la capacité qui évolue de la même manière que la fonction inverse 

( ( )fCZC π2.1= ). En effet, à fréquence fixe plus la capacité est importante et plus 

l’impédance est faible et vis versa. Je rappelle que nous avons respectivement en CMOS et en 

BiCMOS une capacité du varactor de 50fF +/- 20fF à 60GHz et 120fF +/- 40fF @ 60 GHz. La 

forte impédance d’une capacité se traduit alors sur l’abaque de Smith par cette réduction de la 

constellation. Le paramètre de transmission reste similaire à la technologie CMOS (S21~-20 

dB), en revanche les TOS maximums sont de l’ordre de 7:1 (Figure II-57). 
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Figure II-56 : Coefficients de réflexion à 100 et 110 GHz en sortie du tuner dans la technologie 
BiCMOS9MW  
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Il faut toutefois noter qu’avec la faible ouverture de la constellation, la technologie 

BiCMOS9MW reste en accord avec le cahier des charges identifié au paragraphe II.2.1.b . 

Les résultats obtenus révèlent une transmission de l’ordre de (20dB) qui est due à l’utilisation 

série du MOSFET-froid. Une amélioration de cette transmission est apportée en plaçant le 

MOSFET-froid dans le prolongement du stub de polarisation (Cf. Figure II-58), ce qui permet 

de réduire d’un facteur 2 les pertes d’insertion. Cette amélioration du coefficient de 

transmission a pour conséquence directe la réduction du coefficient de réflexion (du TOS). 

 

 

Dans cette nouvelle configuration le contrôle en tension du MOSFET-froid ne se fait 

plus par les pointes RF des sondes mais par les pointes DC (Masse – Signal – Signal – 
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Figure II-57: Performance du tuner en technologie BiCMOS9MW. (a) coefficients de transmission 

du tuner, (b) TOS maximum mesuré pour le tuner 
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Figure II-58: Schéma équivalent du tuner amélioré en technologie BiCMOS9MW  
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Signal). La Figure II-59 présente les résultats de mesure du tuner amélioré sur la bande de 

fréquence W, en termes de coefficient de réflexions et de TOS. 

 

 

La Figure II-60 présente l’amélioration de la transmission. 

 

 

II.5. Conclusion sur les tuners 
 

Comme évoqué au chapitre I, la caractérisation millimétrique (60 – 110 GHz) des 

transistors HBT et MOSFET des technologies avancées est indispensable du fait des 

applications émergentes et des performances compétitives de ces composants principalement 

au niveau de leur facteur de bruit. Par manque de solution de tests industriels performantes de 

facteur de bruit à ces fréquences au début de la thèse, nous avons étudiés une solution 

alternative fondée sur l’utilisation de tuners intégrés à la structure de test. Ce chapitre II 

présente l’approche utilisée pour définir le cahier des charges de ces tuners pour le test des 
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Figure II-59: Coefficients de réflexion et TOS du tuner amélioré entre 75 et 110GHz 
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Figure II-60: Coefficients de réflexion et TOS du tuner amélioré entre 75 et 110GHz 



II - Le tuner intégré (Conception – Caractérisation) 

 
 

II-84 

transistors HBT de la technologie BiCMOS9MW et des MOSFET de la technologie CMOS 

65 nm SOI-HR. Ce cahier des charges a été construit suite à l’analyse comportementale en 

bruit des transistors de façon à définir les zones de l’abaque de Smith à réaliser pour se 

rapprocher des impédances optimales de bruit tout en restant stable et en conservant du gain 

en bande millimétrique (60 – 110 GHz). Cette étape amène à la conclusion qu’une seule 

architecture de tuner est nécessaire pour adresser le bipolaire et le MOSFET des technologies 

concernées. Ensuite, une structure fondée sur un circuit R, L et C série est proposée et réalisée 

en passant par la description et la modélisation des composants passifs (MOS-froid, capacité 

MIM et MOM, ligne de transmission, varactor) utilisés dans la conception et ceci pour les 2 

technologies étudiées. La caractérisation des structures réalisées est ensuite montrée en termes 

de coefficients de réflexions atteints et de pertes d’insertion montrant que les performances 

obtenues sont compatibles avec le cahier des charges établi, en réalisant des TOS entre 7:1 en 

B9MW et 150:1 en CMOS 65 nm SOI-HR (Cf. Figure II-61). 

 

 

Les objectifs fixés au chapitre I, dans l’état de l’art des tuners sont respectés, nous avons 

obtenues des surfaces compétitives aux tuners à base de MEMS de l’ordre du millimètre carré 

(~0.5mm²) qui restent et des tensions d’alimentations de l’ordre du Volt (~1V). 

 

Ces tuners d’impédances vont nous permettre dans le chapitre III d’extraire les 4 

paramètres de bruit en bande W (75-110 GHz) des transistors HBT et MOSFET qui ont été 

utilisés. 
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Figure II-61: Récapitulatif des TOS des tuners mesurés en technologie CMOS et BiCMOS  
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III -  
Exploitation des tuners in-situ réalisés pour 
la caractérisation en bruit des transistors 
sur silicium 
 

 

A travers le chapitre II, nous avons présentés les étapes de définition, de conception et 

de réalisation des tuners intégrés sur silicium en bande millimétrique. Ces tuners dédiés à la 

mesure de bruit vont nous permettre dans ce chapitre III d’extraire les 4 paramètres de bruit 

des transistors sous test (TST) à partir de la méthode des impédances multiples décrite dans le 

chapitre I.  

III.1. Description de la démarche de 
caractérisation  

 

Dans le but de clarifier le déroulement de toute notre extraction, nous tenons avant tout 

à présenter le synoptique du banc de mesure qui est illustré par la Figure III-1. 

 

 

Sur la Figure III-1 nous pouvons distinguer le Dispositif Sous Test (DST) qui est 

constitué de l’In-Situ Tuner (IST), du Transistor Sous Test (TST) et des plots RF « GSG » 

(PAD). Le système global est constitué des quadripôles d’entrée (Quad_In), de sortie 

IST TST

DST : (FDST, Gav_DST)
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Figure III-1: Synoptique du banc de mesure en bruit disponible à l’IEMN et utilisé au cours de mes 

travaux de thèse 
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(Quad_Out) et du DST. La mesure de bruit du système global s’effectue entre les plans de 

références P1B et P2B. La détermination des paramètres de bruit du TST s’effectue alors par 

corrections successives des plans de références P1B et P2B vers les plans de références P1S et 

P2S puis vers les plans de références P’1S et P’2S. 

 

La Figure III-2 complète la Figure III-1 et présente la méthodologie utilisée pour 

l’extraction des 4 paramètres de bruit des TST. 

 

 

Sur la Figure III-2, nous pouvons distinguer trois termes qui seront utilisés assez 

fréquemment dans ce chapitre, il s’agit du calibrage, de l’épluchage et de l’extraction. En 

effet, la phase de calibrage nous permettra de faire une correction hors silicium des Quad_In 

et Quad_Out, la phase d’épluchage nous permettra de faire une correction sur silicium de 

l’IST et du plot RF de sortie et la phase d’extraction nous permettra d’appliquer la méthode 

des impédances multiples décrite au chapitre I.2.3.b puis de déduire les 4 paramètres de bruit 

du TST. 

 

Dans un premier temps, ce chapitre III, nous permettra de présenter en détail le banc de 

mesure de bruit, le calibrage, l’épluchage et l’extraction pour aboutir aux 4 paramètres de 

bruit du TST (Bipolaire de BiCMOS9MW et MOSFET de CMOS 65 nm SOI-HR). Dans un 
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Figure III-2 : Méthodologie d'extraction des 4 paramètres de bruit des Transistors Sous Test 
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second temps, une étude expérimentale concernant les applications de puissance sera abordée, 

suivie d’une comparaison de performance entre les tuners intégrés et classiques. Nous 

clôturons ce chapitre par des perspectives d’amélioration du tuner et des voies 

supplémentaires d’utilisation. 

III.2. Méthodologie de calibrage du banc de 
mesure en bruit  

 

III.2.1. Présentation du banc de mesure en bruit disponible à l’IEMN 
 

Les bancs de mesure de bruit sont, de manière générale, constitués de la source de bruit 

et du récepteur de bruit. La Figure III-3 décrit le banc de mesure de bruit en guide d’onde 

développé à l’IEMN pour la mesure en bande W (75-110 GHz) sous 50Ω. 

 

 

La source de bruit est entièrement caractérisée par son ENR (de l’anglais Excess Noise 

Ratio) qui est une donnée constructeur, tandis que le récepteur de bruit est constitué d’un 

NFM (de l’anglais Noise Figure Meter) de type 8970B qui permet de faire la mesure dans sa 

bande de base (10MHz à 1.6 GHz), d’un mélangeur Millitech® (~11dB de pertes de 

conversion) qui permet d’effectuer la mesure dans la bande W (75-110 GHz) par transposition 

de fréquence à une fréquence intermédiaire (IF) de 100MHz et d’un synthétiseur de 

fréquences HP83621B qui génère des fréquences allant de 25 GHz à 36.6 GHz pour attaquer 

le mélangeur. La fréquence générée par le synthétiseur de fréquence est amplifiée et triplée. 

Dans le but d’augmenter la sensibilité du banc, les précautions suivantes ont été prises : 
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Figure III-3: Synoptique du banc de mesure en bruit développé à l'IEMN pour la bande W (75 - 

110 GHz) sous 50Ω 
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� l’ajout d’un amplificateur faible bruit (NF = 4.5dB & Gain = 15 dB) de la société 

Spacek ® à l’entrée du récepteur de bruit permet d’augmenter la sensibilité du 

banc de mesure (Cf. Friis) en réduisant ainsi le facteur de bruit global du 

récepteur ; 

� l’ajout d’isolateurs entre la source de bruit et l’entrée du dispositif sous test (DST), 

et entre la sortie du dispositif sous test et le récepteur de bruit permet de réduire les 

effets de désadaptation lors de la mesure ; 

� une incertitude de mesure sur l’ENR de la source de bruit se répercute 

immédiatement sur la mesure de bruit, il a donc été nécessaire de passer par une 

étape de vérification de l’ENR en bande W, la méthodologie appliquée étant celle 

du facteur Y [III-1] en utilisant une charge absorbante insérée dans un guide 

d’onde. Cette charge est placée successivement dans l’azote liquide (77K) et à 

température ambiante (~300K). Des valeurs proches de 12 dB (±0.3 dB) ont été 

mesurées et sont présentées sur la Figure III-4. 

 

 

Les mesures de facteur de bruit des DST sont basées sur la méthode des impédances 

multiples décrite au chapitre I.2.3.b, avec une utilisation de la source à l’état froid [III-2]. 
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Figure III-4: Vérification de l’ENR de la source de bruit en bande W (75 – 110 GHz).  
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III.2.2. Le calibrage 
 

Calibrage ‘guide d’onde’ (en bruit) 

Afin de savoir effectivement ce que l’on mesure en bruit, nous devons définir des plans 

de référence de mesure. Il faut dans un premier temps calibrer le récepteur de bruit comme 

illustré sur la Figure III-5. 

 

 

Nous connectons la source de bruit à l’entrée du récepteur de bruit et nous mesurons le 

facteur de bruit du récepteur. Dans ces conditions nous définissons le plan de référence à 

l’entrée du récepteur de bruit comme la référence de mesure du facteur de bruit du système 

global constitué des Quad_In, Quad_Out et du DST. Les plans de références de mesure sont 

dans ce cas P1B et P2B (Cf. Figure III-1). 

 

Calibrage dans le plan des pointes (en bruit) 

Nous avons vu au Chapitre II que les différents tuners réalisés dans les technologies 

CMOS 65 nm SOI-HR et BiCMOS9MW présentent des pertes d’insertion autour de 20dB. 

Ces pertes d’insertion rendent difficile la caractérisation en bruit du DST par la méthode du 

facteur Y. Notre choix de caractérisation, s’est donc naturellement porté sur la méthode 

source froide [III-2]. Dans ces conditions de caractérisation, la source de bruit (assimilée à 

une charge absorbante) est placée à température ambiante puis nous effectuons une mesure de 

puissance avec cette source dite ‘froide’. Cette puissance de source froide mesurée prend en 

compte les contributions de tous les éléments compris dans les plans de références de bruit 

(P1B et P2B).  
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Figure III-5 : Synoptique du calibrage du récepteur du banc de mesure en bruit 
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Eq III-1  

 

Dans l’équation Eq III-1, FALL est le facteur de bruit total du système, Gav_ALL le gain 

disponible total du système comme montré sur la Figure III-1. BIn, BOut, SIn et SOut sont 

respectivement la puissance disponible de bruit du générateur pris au plan (P1B), la puissance 

disponible de bruit en sortie du système pris au plan (P2B), la puissance disponible de signal 

en entrée et la puissance disponible de signal en sortie. 

 

La Figure III-6 donne la puissance Pcold obtenue dans les plans de référence (P1B, P2B) 

pour un transistor MOSFET (40*0.06 µm²) en technologie CMOS 65 nm SOI-HR et pour un 

transistor bipolaire (NN122A982) en technologie BiCMOS9MW. 

 

 

Nous voyons assez bien que la mesure du facteur de bruit est entachée des contributions 

bruyantes des quadripôles d’entrée (Quad_In) et de sortie (Quad_Out). Pour extraire les 

facteurs de bruit du DST, il faut se ramener dans les plans de référence du DST (P1S et P2S) 

(Cf. Figure III-7) par l’utilisation de la formule de Friis décrite dans l’équation Eq III-2.  
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Eq III-2  

 

Les quadripôles d’entrée et de sortie (Quad_In et Quad_Out) sont constitués de guides 

d’ondes, de commutateurs, de transitions, de tés de polarisation et de sondes RF. Ces 

quadripôles sont donc entièrement passifs et la détermination de leurs facteurs de bruit est 

fonction de leurs gains disponibles et de la température ambiante. L’équation Eq III-3 donne 

l’expression du facteur de bruit d’un quadripôle passif.  
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Eq III-3  

 

Le facteur de bruit d’un passif est sensiblement égal à l’inverse de son gain disponible si 

ce passif est porté à la température ambiante. Néanmoins nous mesurons cette température 

ambiante qui est prise en compte. Il faut noter qu’ici les facteurs de bruit des quadripôles 

d’entrée et de sortie (Quad_In et Quad_Out) sont calculés à partir de l’équation Eq III-3. 

 

Le facteur de bruit du DST est en effet directement impacté par l’influence du 

quadripôle d’entrée (Gav_Quad_In) en revanche l’influence du quadripôle de sortie (Gav_Quad_Out) 

sur le facteur de bruit total est d’autant plus forte que le gain du DST est faible. 
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Figure III-7 : Passage des plans de référence en bruit (P1B, P2B) vers les plans de référence en 

paramètres S (P1S, P2S) 
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Comme montré dans l’équation Eq III-2 la détermination du facteur de bruit du DST 

nécessite la connaissance des gains disponibles du Quad_In, du DST, du Quad_Out et des 

facteurs de bruit des quadripôles d’entrée et de sortie (Quad_In et Quad_Out). 

 

Le gain disponible d’un quadripôle est dépendant de l’impédance de source présentée à 

l’entrée de ce quadripôle. La Figure III-8 présente le calcul du gain disponible et un schéma 

explicatif des différents coefficients de réflexion qui sont pris en compte dans ce calcul de 

gain disponible. 

 

 

La Figure III-9 permet de comprendre les différents coefficients de réflexion qui 

rentrent en jeux dans la détermination des gains disponibles de chaque bloc (Quad_In, DST et 

Quad_Out) du système global afin d’appliquer la formule de Friis.  
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Figure III-8: Influence du coefficient de réflexion de source sur le gain disponible d’un quadripôle 
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Figure III-9: Détermination du gain disponible de chaque bloc  du système de mesure global 
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Le gain disponible d’un quadripôle étant fonction de ses paramètres S et du coefficient 

de réflexion de source à son entrée, il est donc nécessaire de mesurer les paramètres S du 

Quad_In, du Quad_Out et le coefficient de réflexion de la source de bruit ΓS. La procédure à 

suivre pour déterminer les paramètres S des quadripôles d’entrée (Quad_In) et de sortie 

(Quad_Out) est la même, il s’agit de la méthode QUAD1P [III-3] décrite sur la Figure III-10. 

 

 

L’analyseur de réseau est avant tout étalonné dans les plans de référence des pointes RF. 

On place un étalon dit ‘THRU’ (constitué d’une ligne coplanaire dont le délai est de 1ps) 

entre les pointes RF et on indique un retard de 1ps sur le port 2 du VNA, dans ces conditions 

on positionne le plan de référence de mesure du port 2 au niveau de la pointe d’entrée. 

L’étape suivante consiste à placer successivement 3 standards (un Short "" SΓ , un Open "" OΓ et 

une Load "" LΓ ) dont nous connaissons les coefficients de réflexion à l’entrée du quadripôle 

concerné, puis nous mesurons les coefficients de réflexion associés "" S
mΓ , "" O

mΓ  et "" L
mΓ . Les 

paramètres S du quadripôle sont alors déduits comme expliqués sur la Figure III-11. 

 

{3 Standards}
SHORT, OPEN, LOAD

VNA
Port 2

Quad_In Quad_Out

T
H

R
U

 «
1p

s
»

- Plan de référence de mesure
- Calibrage Sous Pointes (Cal u)- Calibrage Coaxial (Cal c)

P1B P1S

 
Figure III-10: Illustration de la détermination du quadripôle d'entrée (Quad_In) par la méthode 

QUAD1P [III-3] qui est aussi valable pour le quadripôle de sortie (Quad_Out). 
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On considère les quadripôles réciproques (S12=S21) pour le calcul des paramètres S, la 

Figure III-12 présente les résultats de caractérisation en bande millimétrique 75-110 GHz des 

quadripôles d’entrée et de sortie (Quad_In et Quad_Out). 

 

 

Le facteur de bruit du quadripôle d’entrée s’ajoute directement au facteur de bruit du 

DST, en revanche le facteur de bruit du quadripôle de sortie est fortement pondéré par le gain 

du DST. La détermination du gain disponible du quadripôle d’entrée fait directement 

intervenir le coefficient de réflexion de la source de bruit qui en théorie doit être quasi nul. 

Pour des questions de précision de mesure nous devons prendre en compte le coefficient de 

réflexion réel de la source de bruit. La méthode de détermination du coefficient de réflexion 

de la source de bruit est la même que précédemment (la méthode QUAD1P [III-3]). La Figure 

III-13 montre comment le coefficient de réflexion de la source de bruit est déterminé.  
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Figure III-11 : Equations pour la détermination des paramètres du quadripôle d'entrée et du 

quadripôle de sortie 
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Figure III-12  : (a) Coefficients de réflexion du Quad_In, (b) Coefficients de réflexion du Quad_Out 

et (c) Coefficients de transmission du Quad_In et du Quad_Out 
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On reste en effet posé sur le THRU en gardant le retard de 1ps sur le port 2 du VNA, 

puis on place la source de bruit à l’entrée du banc de mesure dans son fonctionnement à froid 

et on effectue la mesure 1 port des paramètres S de l’ensemble source de bruit et Quad_In. La 

connaissance des paramètres S du quadripôle d’entrée (Quad_In) préalablement mesuré, nous 

permet de retirer sa contribution de la mesure en passant du plan P1S vers le plan P1B de la 

source de bruit.  

La Figure III-14 présente les résultats de caractérisation en bande millimétrique 75-110 

GHz de l’impédance réelle de la source de bruit. 

 

 

Dans la suite, nous prendrons donc en compte la valeur réelle de l’impédance de la 

source de bruit pour dérouler les calculs. 

 

La Figure III-15 présente les gains disponibles du Quad_Out. Ce gain disponible est 

fonction des impédances en sortie du DST. Il apparaît une fluctuation d’impédances due au 

tuner d’impédances. Dans ces conditions, cette fluctuation est directement répercutée sur le 

Source de bruit
ENR typ. 12 dB

VNA
Port 2

Quad_In Quad_Out

T
H

R
U

 «
1p

s
»

Plan de mesureΓΓΓΓS : par épluchage du Quad_In

P1B P1S

 
Figure III-13: Détermination du coefficient de réflexion  de la source de bruit 

75 80 85 90 95 100 105 110
-50
-40
-30
-20
-10

0
10
20
30
40
50
60
70
80
90

100
 re(Zsource_de_bruit)
 im(Zsource_de_bruit)

Z
c 

( ΩΩ ΩΩ
) 

de
 la

 s
ou

rc
e 

de
 b

ru
it

Freq, GHz

(a) (b)

75 80 85 90 95 100 105 110
-100

-80

-60

-40

-20

0

20

40

60

80

100
 re(Zsource_de_bruit)
 im(Zsource_de_bruit)

V
ar

ia
tio

n 
re

la
tiv

e 
(%

) 
de

 
ΖΖ ΖΖ

C
 p

ar
 r

ap
po

rt
 à

 5
0

ΩΩ ΩΩ

Freq, GHz

 
Figure III-14 : (a) Impédance réelle de la source de bruit et (b) variation relative de l’impédance de 

la source de bruit par rapport à 50Ω 
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gain disponible du Quad_Out. La différence des deux gains est due au fait que les deux tuners 

ont une signature petit signal différente. 

 

 

Après avoir présenté les puissances de bruit et les gains disponibles des Quad_In et 

Quad_Out, nous présentons sur la Figure III-16 les gains disponibles du DST 

(IST+TST+PAD-RF) dans les 2 technologies étudiées.  

 

 

On remarque une bonne fluctuation des impédances des tuners, avec un gain disponible 

entre -20 et -8 dB en technologie CMOS 65 nm SOI-HR et un gain disponible entre -22 et -12 

dB en technologie BiCMOS9MW. Ces valeurs négatives des gains disponibles sont dues au 

fait que les tuners présentent un coefficient de transmission S21 compris entre -20 et -10 dB en 

bande W (Cf. Chapitre II.4). 
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Figure III-15 : Gain disponible du Quad_Out en (a) technologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b) 

technologie BiCMOS9MW, pour les différentes polarisations de l’IST. 
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Figure III-16 : Gain disponible du DST en (a) technologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b) 

technologie BiCMOS9MW, pour les différentes polarisations du l’IST 



III - Exploitation des tuners in-situ réalisés pour la caractérisation en bruit des transistors sur si  

 
 

III-100 

 

Les différents facteurs de bruit du DST dans les 2 technologies sont calculés à partir de 

l’équation Eq III-2 et sont présentés sur la Figure III-17.  

 

 

A cette étape, grâce au paragraphe III.2.2 nous connaissons les facteurs de bruit du 

DST, il faut à présent retirer la contribution de l’IST et des plots RF. C’est l’objet du 

paragraphe suivant. 

III.2.3. L’épluchage  
 

Nous pouvons voir le DST comme étant la mise en cascade de l’IST corrigé de son plot 

RF de sortie, du TST et du plot RF de sortie. La Figure III-18 illustre cette décomposition du 

DST en 3 sous blocs. 
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Figure III-17 : Facteur de bruit du DST en (a) technologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b) 

technologie BiCMOS9MW, pour les différentes polarisations du l’IST 
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Figure III-18: Décomposition du DST en 3 sous blocs (IST, TST, PAD_Out) 



III - Exploitation des tuners in-situ réalisés pour la caractérisation en bruit des transistors sur si  

 
 

III-101 

Une correction sur silicium permet de retrancher les contributions bruyantes de l’IST et 

du plot RF en sortie du DST, cette étape est nécessaire pour remonter dans les plans de 

référence du TST (P’1S et P’2S). Le facteur de bruit du TST s’exprime suivant l’équation de 

Friis (Eq III-4). 
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Eq III-4  

 

Nous voyons dans l’équation Eq III-4 que le facteur de bruit du TST dépend du gain 

disponible de l’IST corrigé de son PAD de sortie (Gav_IST-PAD_Out), du facteur de bruit du DST 

(FDST) calculé précédemment, de son gain disponible (Gav_DST) et du facteur de bruit du plot 

RF de sortie (FPAD_Out). Le plot RF étant passif, son facteur de bruit est calculé à partir de 

l’équation Eq III-3. 

 

Deux points sont cependant à prendre en compte dans cette phase d’épluchage : 

� La détermination des paramètres S d’un demi-OPEN par la mesure d’un OPEN 

[III-3]. L’illustration de la procédure de calcul est montrée sur la Figure III-19.  

 

 

Les capacités équivalentes en entrée, en sortie et de couplage du plot RF sont extraites 

de la mesure et présentées sur la Figure III-20. 
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Nous obtenons pour la technologie CMOS 65 nm SOI-HR et la technologie 

BiCMOS9MW des capacités respectives en entrée et en sortie de 162 fF et 25 fF avec une 

capacité de couplage nulle. 

 

Les capacités étant purement réactives, elles sont de ce fait non bruyantes (pas de 

dissipation de puissance par effet Joule), en revanche il est important de corriger la 

contribution petit signal des plots RF du TST.  

 

� La connaissance des paramètres S du demi-OPEN permet de corriger le tuner 

(IST) de son plot RF de sortie (Cf. Figure III-21). 

 

 

Sur la Figure III-22 est montré dans les 2 technologies le gain disponible de l’IST (In-

Situ Tuner) corrigé de son plot RF de sortie.  
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Figure III-20 : Capacité des plots RF en technologie (a) CMOS 65 nm SOI-RH et (b) 
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Toutes ces étapes de correction nous ont permis de remonter dans les plans de référence 

du TST (P’S1 et P’S2) tout en ayant connaissance des coefficients de réflexion (Γout_IST-PAD_Out) 

générés par le tuner à l’entrée du TST et des facteurs de bruit du TST associés à ces  

coefficients de réflexion comme illustré sur la Figure III-23. 

 

 

On remarquera que les facteurs de bruit du MOSFET ont été extraits jusque 82 GHz car 

au-delà de cette fréquence le transistor MOSFET ne présentait plus de gain. 

 

La phase suivante d’extraction des paramètres de bruit du TST est l’application de la 

méthode des impédances multiples (décrite au chapitre I.2.3.b) aux couples de valeurs des 

admittances générées à l’entrée du TST et les différents facteurs de bruit associés. 

75 80 85 90 95 100 105 110 115
-20

-18

-16

-14

-12

-10

-8

G
av

_I
S

T
-P

A
D

_O
ut

, d
B

Freq, GHz

 Gav_IST-PAD_Out

75 80 85 90 95 100
-26

-24

-22

-20

-18

-16

-14

-12

G
av

_I
S

T
-P

A
D

_O
ut

, d
B

Freq, GHz

 Gav_ITS-PAD_Out

(a) (b)

CMOS 65 nm SOI-HR BiCMOS9MW

Variation 
des impédances 

Plan (P1S, P1S’) Plan (P1S, P1S’)

 
Figure III-22 : Gain disponible du tuner corrigé de son plot RF de sortie (PAD Out) pour ces 

différentes polarisation en (a) technologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b) technologie 
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Figure III-23 : Facteur de bruit du TST en (a) technologie CMOS 65 nm SOI-RH et en (b) 

technologie BiCMOS9MW 
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III.2.4. L’extraction des 4 paramètres de bruit des TST 
 

Avant de présenter les résultats de l’extraction des 4 paramètres de bruit des TST, nous 

tenons à faire un bref rappel de la méthode des impédances multiples appliquée à notre 

système de mesure et proposée par Lane en 1969 [III-4]. La Figure III-24 nous rappelle cette 

méthode. Il nous faut un minimum de 4 couples de valeurs (YSi, NFi) pour déterminer les 4 

paramètres de bruit du TST. Notre système de mesure intégrant les tuners d’impédances nous 

permet de générer à une fréquence donnée dans la bande millimétrique 75-110 GHz un jeu de 

25 impédances, ce qui semble être correct pour minimiser au mieux le terme d’erreur « E » 

défini sur la Figure III-24. L’obtention des 4 nouveaux paramètres (A, B, C et D) issus de la 

linéarisation de l’équation du bruit d’un transistor permet de remonter aux valeurs des 

paramètres de bruit du TST. 

 

 

Cette méthode est valable pour les transistors MOSFET et les transistors bipolaires, en 

particulier pour les transistors issus de la technologie CMOS 65 nm SOI-HR et de la 

technologie BiCMOS9MW. 

 

Le transistor MOSFET  

La technologie CMOS 65nm SOI-HR nous a permis de mettre en application notre 

méthodologie d’extraction des 4 paramètres de bruit sur une structure MOSFET. Cette 
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Figure III-24 : Rappel de la méthode des impédances multiples pour l'extraction des 4 paramètres 

de bruit du TST [III-4] 
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structure MOSFET a pour géométrie (40*0.06 µm²) et est polarisée à son maximum de Gm 

pour une tension de grille de Vgs=0.72V et une tension de drain fixée à Vds=1.2V. 

La Figure III-25 présente la coupe transversale du transistor MOSFET issue du modèle 

BSIM4 avec sa représentation électrique.  

 

 

L’extraction des 4 paramètres de bruit du MOSFET ainsi établie, nous présentons la 

comparaison des résultats obtenus en bande W avec le modèle BSIM4. Le facteur de bruit 

minimum et la résistance équivalente de bruit sont présentés sur la Figure III-26 et le 

coefficient de réflexion optimum est présenté en module et phase sur la Figure III-27. 
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Figure III-25 : (a) Représentation du schéma équivalent petit signal d’un transistor MOSFET sur 
substrat SOI sur une vue schématique en coupe ; (b) Représentation du schéma équivalent petit 

signal d’un transistor MOSFET 
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Figure III-26 : Les paramètres de bruit du transistor MOSFET extraits à partir de la méthode des 
impédances multiples avec l’utilisation d’un tuner d’impédances intégré, comparaison avec les 

paramètres de bruit du modèle BSiM 4 ; (a) NFmin et (b) Rn 
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La caractérisation du MOSFET (CMOS 65 nm SOI-HR) présente un facteur de bruit 

minimum d’environ 2 dB à la fréquence de 80 GHz. Ces résultats montrent de bonnes 

performances en bruit aujourd’hui comparables et compétitives vis-à-vis des autres 

industriels. Il faut toutefois signaler qu’aucune étude de précision n’a été effectuée lors de 

mes travaux de thèse, ceci explique le manque de barres d’erreurs sur l’ensemble des résultats 

et implicitement le fait que ces résultats soient inférieurs aux prévisions de l’ITRS (NFmin 

<3.2dB @60GHz et < 4.5dB @94GHz) pour l’année 2010. Le Tableau III-1 présente l’état de 

l’art du NFmin de la technologie CMOS. 

 

Industriels NFmin Technologie Références 

IBM < 1.5 dB @ 10 GHz CMOS SOI PD 130 [III-5] 

Fujitsu 0.8 dB @ 10 GHz CMOS SOI DTMOS 130 [III-6] 

STMicroelectronics 1.3 dB @ 10 GHz CMOS SOI LP PD 130 [III-7] 

IBM 1.4 dB @ 10 GHz CMOS SOI HP 65 [III-8] 

STMicroelectronics 0.5 dB @ 10 GHz CMOS LP 65 [III-9] 

IBM 1 dB @ 10 GHz CMOS SOI HP 65 [III-10] 

IBM 1 dB @ 10 GHz CMOS 45 [III-11] 

STMicroelectronics 2 dB @ 80 GHz CMOS SOI 65 [nos travaux] 

Tableau III-1 : Etat de l’art des performances en bruit (NFmin) de la technologie CMOS 

 

Le transistor bipolaire  

La technologie BiCMOS9MW nous a permis de mettre en application notre 

méthodologie d’extraction des 4 paramètres de bruit sur un transistor bipolaire. Ce transistor 
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Figure III-27 : Les 4 paramètres de bruit du transistor MOSFET extraits à partir de la méthode 
des impédances multiples avec l’utilisation d’un tuner d’impédances intégré, comparaison avec les 

paramètres de bruit du modèle BSiM 4 ; (a) module de Sopt et (b) phase de Sopt 
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Bipolaire caractérisé est le NN122A982 (modèle HICUM) et est polarisé à Ic=1.6mA 

(VBE=0.81V) et VCE=1.2V, avec un gain β0 de 1400. 

La Figure III-28 présente la coupe transversale du transistor bipolaire et sa 

représentation électrique.  

 

 

Ses 4 paramètres de bruit sont extraits et montrés sur la Figure III-29 et la Figure III-30 

en bande W (75-110GHz). 

La comparaison en bande W des résultats en bruit de la caractérisation du HBT et du 

modèle HICUM est présentée sur la Figure III-29 (facteur de bruit minimum et résistance 

équivalente de bruit) et sur la Figure III-30 (coefficient de réflexion optimum).  
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Figure III-28 : (a) Représentation du schéma équivalent petit signal d’un transistor Bipolaire sur 

substrat massif (Bulk) sur une vue schématique en coupe ; (b) Représentation du schéma équivalent 
petit signal d’un transistor bipolaire 
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Figure III-29 : Les 4 paramètres de bruit du transistor Bipolaire NN122A982 pour une polarisation 
de base à VBE = 0.81V et une polarisation collecteur de VCE = 1.2V, comparaison avec les 

paramètres de bruit du modèle HICUM, (a) NFmin et en (b) Rn 
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La technologie BiCMOS9MW dédiée aux applications millimétrique (RF) présente des 

performances en bruit de l’ordre de 3.0 dB à la fréquence de 80 GHz. Tout comme la 

technologie CMOS, nous n’avons pas effectué d’étude de précision lors de l’extraction des 4 

paramètres de bruit des HBT. Les résultats obtenu sont en accords avec les prévisions de 

l’ITRS (NFmin < 2dB @60GHz et < 3dB @94GHz) pour l’année 2010. 

La Figure III-31 présente l’état de l’art des performances en bruit du HBT. 
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Figure III-30  : Les 4 paramètres de bruit du transistor Bipolaire NN122A982 pour une polarisation 
de base à VBE = 0.81V et une polarisation collecteur de VCE = 1.2V, comparaison avec les 

paramètres de bruit du modèle HICUM, (a) module de Sopt et (b) phase de Sopt 
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Figure III-31 : Etat de l'art des performances en bruit des transistors HBT 
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L’extraction des 4 paramètres de bruit des 2 technologies (BiCMOS9MW et CMOS 65 

nm SOI-HR) présente une assez bonne corrélation avec le modèle. La prochaine étape serait 

l’extraction des sources de bruit intrinsèques des différents transistors. 

III.3. Benchmark tuner OFF-/ON- WAFER 
 

Ce paragraphe du chapitre III nous permet de faire une comparaison en bande W entre 

les performances de nos tuners réalisés (en technologie CMOS 65 nm SOI-HR et 

BiCMOS9MW) et ceux issus du marché en l’occurrence les tuners mécaniques. Les chapitres 

(I et II) nous ont respectivement permis de mettre en évidence les TOS que nous pouvons 

atteindre dans le cas d’un tuner mécanique en bande W à la sortie de la pointe RF et dans le 

cas de nos tuners intégrés. Le tuner mécanique est celui de la société MAURY (MT979A – 

bande W « 75 – 110 GHz ») disponible et caractérisé à l’IEMN. La Figure III-32 fait état de la 

comparaison des performances des TOS des tuners. 

 

 

Nous remarquons qu’avec nos tuners intégrés nous avons atteint des performances en 

termes de coefficients de réflexion maximums comparables voire meilleurs aux tuners 

mécaniques pour la mesure de transistor sur silicium et avec une solution plus compacte.  

 

Ces travaux de thèse ont permis à STMicroelectronics et à l’IEMN d’avoir une expertise 

additionnelle dans le cadre de la caractérisation en bruit millimétrique. Nous avons 

conjointement pu positionner nos travaux dans un contexte international vis-à-vis de l’état de 

l’art existant. La Figure III-33 présente cet état de l’art en bande W (75 – 110 GHz) et les 

références bibliographiques de cette figure sont issues du chapitre I. 
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Figure III-32 : La comparaison des différents TOS  mesurés, (a) à la sortie d'un tuner mécanique et 
dans le plan de la sonde RF, (b) dans le cas du tuner intégré en technologie BiCMOS9MW et en (c) 

dans le cas du tuner intégré en technologie CMOS 65 nm SOI-HR 
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Nous avons étudiés les tuners intégrés millimétriques (bande W 75 – 110 GHz) à 

variations analogiques. Ces travaux de thèse permettent de former une base pour l’exploration 

de la gamme de fréquences au-delà de la bande W. 

III.4. Perspectives 
 

Nous avons lors de cette thèse, démontré la faisabilité d’utiliser des IST pour la mesure 

des paramètres de bruit des transistors sur silicium. Des perspectives se dégagent dès à présent 

sur ce concept à la fois pour l’amélioration de l’IST lui-même (montée en fréquence, 

l’intégration pour les autres types de mesure) et pour des utilisations alternatives dans le 

domaine de la conception millimétrique. 

III.4.1. Ouverture vers le Load-Pull intégré 
 

Pour l’optimisation des technologies et leur modélisation, deux types  de 

comportements sont importants à analyser : le bruit hyperfréquence et la linéarité. Cette thèse 

a majoritairement abordé l’analyse en bruit, et dans cette partie nous allons mettre en 

perspectives les potentialités des tuners intégrés pour l’analyse en puissance. Cette analyse est 

traditionnellement faite à l’aide de systèmes load-pull fondés sur des tuners externes. L’idée, 

tout comme l’approche en bruit décrite dans ce manuscrit est l’utilisation de l’IST pour cette 

analyse en puissance.  

 

Dans le but d’élargir l’utilisation des tuners intégrés, nous avons envisagé lors de cette 

thèse d’analyser la possibilité de concevoir des structures de test pour des applications de type 

load-pull. Basées sur le même principe des tuners intégrés les structures de test de type load-
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Figure III-33 : Etat de l'art après la thèse 
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pull développées sont constituées d’un tuner en entrée et en sortie du TST. La valeur ajoutée 

de cette approche est la possibilité de caractériser en puissance (Gain maximum, linéarité) les 

transistors sous test en évitant l’utilisation de tuners externes et ayant la possibilité de 

présenter des Γ élevés requis en entrée et sortie du transistor sur silicium. Afin d’étudier le 

cahier des charges des transistors, nous rappelons ci-dessous le principe d’adaptation en 

puissance et nous l’appliquons sur les transistors bipolaires de la technologie BiCMOS9MW. 

 

Dans la conception d’un amplificateur de puissance nous sommes le plus souvent 

intéressés par le gain en puissance transducique. Nous pouvons donner l’expression du gain 

en puissance si nous dessinons le graphe de fluence (Cf. Figure III-34). Le gain en puissance 

transducique est défini comme étant le rapport de la puissance délivrée à la charge divisée par 

la puissance disponible de la source. 

 

 

Si on considère que le réseau est unilatéral (S12=0), le terme du gain en puissance 

transducique peut être écrit comme le produit de trois termes distincts. (Cf. Figure III-35). 
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Figure III-34 : Définition du gain transducique avec le graphe de fluence 
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Figure III-35 : Expression du gain transducique unilatéral 
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Dans cette expression (Cf. Figure III-35) le terme du milieu est relatif au transistor 

utilisé. Lorsque les conditions de polarisation sont établies, on détermine le paramètre S21 qui 

reste invariant lors de la conception d’un amplificateur. Les deux autres terme, dépendent des 

coefficients de réflexion de la source (ΓS) et de la charge (ΓL). Ce sont ces deux dernières 

quantités que nous devons être capables de contrôler lors de la conception d’un amplificateur. 

Le contrôle de ces impédances de source et de charge va se faire par l’utilisation d’un 

transformateur d’impédance à l’entrée et à la sortie du transistor pour amener le transistor 

dans un fonctionnement à gain maximum ou de rendement visé et nous étudierons alors la 

compression et l’intermodulation d’ordre 3. 

Cependant, le gain maximum unilatéral peut être atteint si l’on choisit des impédances 

de source et de charge telles que ΓS=S11* et que ΓL=S22*. 

 

Afin de définir les couples d’impédances de source et de charge qui nous donnent le 

maximum de gain transducique, nous regardons en détail le premier terme de l’expression 

GTu.  

Nous avons vu que GS est maximum lorsque ΓS est égal au complexe conjugué de S11. Il 

est aussi évident que lorsque | ΓS|=1, GS devient nul. En résumé pour toute valeur arbitraire de 

GS entre zéro et GSmax, les solutions pour l’impédance de source ΓS sont liées par un cercle 

(Cf. Eq III-5). 
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Eq III-5  

 

Il est cependant intéressant de tracer ces cercles à gain constant sur l’abaque de Smith. 

En effet, ces cercles ont leurs centres sur le vecteur allant du centre de l’abaque de Smith au 

complexe conjugué du coefficient de réflexion d’entrée. Ces cercles peuvent être précisément 

localisés sur l’abaque de Smith par les équations suivantes (Cf. Eq III-6) 
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Eq III-6  

 

Dans l’équation Eq III-6 « di,j » représente la distance du centre de l’abaque de Smith au 

centre du cercle à gain constant sur le vecteur S11
*. « Ri,j » est le rayon du cercle et « gi,j » est 

la valeur du gain normalisé du cercle à gain constant. 

 

 

Nous représentons par la suite dans la Figure III-37 sur l’abaque de Smith les couples 

d’impédances (entrée/sortie) pour différents transistors bipolaires en fonction du courant 

collecteur Ic, puis les cercles de stabilité en entrée et en sortie. 

 

ΓΓΓΓL=S22* @ IC = 17 mA

ΓΓΓΓS=S11* @ IC=17 mA

NN122A574

Cercles d’instabilité
en entrée @ 60 GHz
6mA < IC < 17 mA

Cercles d’instabilité
en sortie @ 60 GHz
6 mA < IC < 17 mA

Ic

Cercles à
gains constants

Vue en entrée du transistor Vue en sortie du transistor  
Figure III-36 : Couple d'impédances vue en entrée/sortie du transistor sous test et les cercles de 

stabilité en entrée/sortie puis des cercles à gain constant à 60 GHz pour une polarisation IC=17mA 
et VCE=1.2V. 
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Les couples mis en jeux sont les coefficients de réflexion conjugués en entrée et en 

sortie qui nous donnent le maximum de gain transducique unilatéral (S12=0). 

 

Dans ce contexte nous avons imaginé utiliser un tuner en entrée et un tuner en sortie du 

TST de manière à caractériser ce dernier en puissance autour de son gain maximum et en 

évitant les zones d’instabilité. Les résultats de la Figure III-37 illustrent le cahier des charges 

requis pour le tuner concerné en termes de zone d’impédances stables. 

 

Sur la Figure III-38 est représenté le layout de la structure de test réalisée. Le transistor 

sous test (bipolaire dans notre cas) est connecté à son entrée et à sa sortie par un tuner 

d’impédances. Pour des raisons de simplification de l’étude, nous avons dans un premier 

temps utilisé les mêmes tuners d’impédances (la version améliorée : Cf. Chapitre II.4.2) 

dédiés à la mesure de bruit. 

 

NN243A574NN122A1492

NN122A982NN122A574

Cercles d’instabilité
en sortie / en entrée

@ 60 GHz

ZS
ZL

-ZS & ZL (60 @ 110 GHz)

I c_min (mA)

I c_MAX (mA)

Ic = 5 @ 19 mA Ic = 4 @ 17 mA

Ic = 6 @ 17 mA Ic = 5 @ 19 mA  
Figure III-37  : Couple des coefficients de réflexion d'entrée et de sortie optimal pour l'obtention du 

gain transducique maximum 



III - Exploitation des tuners in-situ réalisés pour la caractérisation en bruit des transistors sur si  

 
 

III-115 

 

Nous rappelons que le tuner d’impédances est capable de synthétiser jusque 25 

impédances, ce qui nous donne pour une polarisation fixe du transistor bipolaire une 

combinaison de 25 par 25, soit 625 impédances pour un point de fréquence. Afin de simplifier 

la caractérisation de cette structure load pull, nous avons dans un premier temps décidé de 

relier les polarisations des varactors et des transistors MOSFET-froid des tuners en entrée et 

en sortie entre elles, ce qui nous donne 25 points de mesure. Dans ces conditions nous 

présentons simultanément les mêmes impédances à l’entrée et à la sortie du transistor. Les 

résultats de caractérisation large bande dans les plans de références des pointes RF sont 

montrés sur la Figure III-39.  

 

Tuner en Entrée

Tuner en Sortie

Bipolaire Sous Test

VCE VBias Vg GND

VBEVBiasVg
GND

In Out

 
Figure III-38 : Capture d'écran du layout de la structure de test en configuration load et source 

pull en technologie BiCMO9MW 
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La structure de test présente un coefficient de transmission S21 qui est inférieur à 0 dB 

dans le plan des pointes des sondes RF. En regardant ces résultats de mesure dans la bande W 

(75 – 110 GHz) comme montrés sur la Figure III-40, nous remarquons une dynamique 

d’environ 10 dB entre la transmission (S21) et l’isolation (S12). 

 

 

Le coefficient de transmission S21 de la structure de test load pull reste inférieur à 0 dB 

à cause des pertes d’insertion intrinsèques du tuner d’impédances. 
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Figure III-39 : Coefficients de réflexion et de transmission de la structure load pull 
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Figure III-40 : Les paramètres S de la structure de test load pull en bande W (75 - 110 GHz). En (a) 

les coefficients de réflexion et en (b) les coefficients de transmission 
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L’étape de caractérisation suivante est de pouvoir corriger la structure de test load pull 

de ces accès (plots RF) et des tuners situés en entrée et en sortie du transistor, puis d’extraire 

par calcul les gains transduciques en fonction des différentes impédances de source et de 

charge générées par les tuners. 

 

Afin de valider le concept, il sera également nécessaire de faire l’étude de la linéarité de 

ces tuners c'est-à-dire analyser leur IP3 et leur compression afin de s’assurer que celles-ci sont 

meilleures que celle du transistor testé. 

III.4.2. Perspectives d’amélioration du tuner 

III.4.2.a  L’intégration 
 

Dans la conception de nos tuners nous avons utilisé plusieurs lignes de transmission 

pour modéliser une inductance variable, occupant ainsi une surface considérable sur le 

silicium. Une des voies d’amélioration que nous pouvons apporter pour réduire la surface 

occupée par les tuners supplémentaires est de transformer les tuners en un seul et ne faire 

qu’une seule structure par transistor à tester qui utilisera des lignes commutées [III-17].  

 

La Figure III-41 nous donne une piste d’amélioration sur le gain en surface 

d’occupation des tuners. Cette figure présente une commutation de ligne de transmission de 

même longueur mais d’impédances caractéristiques différentes. Dans la modélisation de 

l’inductance variable, il faudra tenir compte du couplage existant entre les lignes de 

transmission. 

 

IST

ΓΓΓΓT1

Plan de référence actuel du tuner

ΓΓΓΓT2

Nouveau plan de référence

Vers le TST

ZC1

ZC2

ZC3
ZC1 > ZC2 > ZC3

 
Figure III-41 : Perspective d'amélioration des tuners, variation de l’impédance caractéristique sur 

une structure à ligne commutée 
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Toujours dans une optique de gain de surface, la Figure III-42 présente une 

commutation de lignes de transmission de longueurs différentes et d’impédances 

caractéristiques identiques.  

 

 

Une alternative intermédiaire serait de regrouper la variation de l’impédance 

caractéristique et la variation de la longueur de la ligne, pour en faire une variation mixte.  

L’enjeu principal de ce concept sera la réalisation de commutateurs intégrés 

millimétriques ne présentant pas trop de pertes en mode de conduction [III-17]. Il est 

également envisageable de concevoir des variateurs digitaux sous forme de banque de 

capacités variables en tension avec un ∆C plus important. 

III.4.2.b  La montée en fréquence 

 

Il nous est aujourd’hui possible de caractériser en bruit et en gamme millimétrique les 

transistors bipolaires et MOSFET, par l’utilisation d’IST intégrés. Ces travaux de thèse 

ouvrent une voix sur la montée en fréquence et la possibilité de pourvoir caractériser en bruit 

les transistors au-delà de la bande W. En effet, certaines applications sont déjà étudiées 

aujourd’hui au delà de 110 GHz (150, 180 GHz) car les nœuds technologiques en cours de 

développement présentent des fréquences de coupure approchant les 0.5 THz. La nécessité de 

caractériser les transistors en bruit et en puissance au delà de 110 GHz va donc être une 

réalité. Pour cela il faudra un travail de recherche sur l’architecture des bancs de mesure 

nécessaires (source de bruit, de puissance, récepteur de bruit, analyseur de spectre) mais aussi 

IST

Vers le TST

ZC1 = ZC2 = ZC3

ZC1

ZC2

ZC3

ΓΓΓΓT1

Plan de référence actuel du tuner

ΓΓΓΓT2

Nouveau plan de référence
 

Figure III-42 : Perspective d'amélioration du tuner, variation de la longueur de la ligne de 
transmission sur une structure à ligne commutée 
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une analyse sur le synthétiseur d’impédances. Le concept présenté dans cette thèse sur l’IST 

semble être adaptable à ce besoin, dans la mesure où il ne semble pas être limité en fréquence. 

Il faudra s’assurer que les composants utilisés pour concevoir l’IST présentent des fréquences 

de coupure au delà de la fréquence de mesure souhaitée ce qui parait possible sur les 

MOSFET froids, sur les varactors et les lignes de transmission. A ces fréquences les pertes 

entre le synthétiseur d’impédances et les TST sont encore plus pénalisantes pour le TOS et 

seule l’approche IST semble répondre au besoin. 

III.4.3. Utilisation des tuners dans un contexte plus large 
 

Le tuner d’impédances est un système qui permet de générer plusieurs impédances sur 

une gamme de fréquence donnée. Il est généralement utilisé dans les systèmes de mesure de 

puissance, dans les systèmes reconfigurables pour l’adaptation des antennes par exemple et 

dans les systèmes de mesure de bruit.  

III.4.3.a  L’adaptation d’impédance  

(1) En puissance 
 

Les amplificateurs de puissance permettent le transfert maximal de la puissance, ce qui 

sous-entend que le transistor doit être stable et doit présenter une adaptation à la fois en entrée 

et en sortie (Cf. Figure III-43). 

 

 

Dans le cadre d’une application reconfigurable, il est possible d’imaginer des systèmes 

d’accord variable en entrée et en sortie du transistor, ce qui permettrait de concevoir un 
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Figure III-43: Configuration d'un amplificateur de puissance variable 
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amplificateur agile. Cette application a pour but de favoriser un gain de surface et 

implicitement une réduction du coût, ce qui lui donne une position économiquement 

intéressante. 

(2) Système multi-bandes  
 

L’évolution des technologies permet de pousser haut en fréquence tous types 

d’applications, permettant ainsi d’avoir des systèmes plus complexes et plus performants. 

L’une des fonctions les plus importantes dans un système de réception est la fonction de 

l’amplificateur faible bruit. En effet, l’amplificateur faible bruit dans une chaine de réception 

permet de réduire significativement le bruit de toute la chaine s’il est conçu pour générer un 

minimum de bruit. Dans un système multi-bandes, on pourrait rendre l’amplificateur faible 

bruit accordable et implicitement rendre compacte toute la chaine de réception. La fonction 

d’amplificateur faible bruit serait alors possible par l’utilisation d’un tuner d’impédances qui 

aura pour fonction de rechercher l’impédance optimale du transistor qui le ferait fonctionner à 

son minimum de bruit en fonction de la bande de fréquence souhaitée. 

Une illustration de ce concept d’amplificateur faible bruit accordable dans une chaine de 

réception est représentée sur la Figure III-44. 

 

 

Ce concept est également valable dans une chaine d’émission, dans ce cas c’est 

l’amplificateur de puissance qui est rendu variable, le principe de fonctionnement est présenté 

sur la Figure III-45. 
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Figure III-44: (a) Système de réception multi-bandes conventionnel, (b) Système de réception multi-

bande accordable 
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(3) Antenne-Amplificateur de puissance 
 

L’évolution de la communication sans fil implique aujourd’hui un besoin croissant de 

synthétiseurs multi-bandes et des composants millimétriques accordables se prêtent à ce 

besoin. Pour ce type d’application, le rendement stable de l’amplificateur de puissance ainsi 

que sa fiabilité sont des éléments clés. Aujourd’hui l’amplificateur de puissance est adapté 

sous l’impédance de l’antenne considérée stable. Or en fonction de l’environnement que celle-

ci voit (métal, surface variable, …) son impédance change et l’amplificateur se voit donc 

déstabilisé voire endommagé par des TOS trop élevés. Une façon de palier à ce phénomène 

est que l’on intègre un circuit agile entre l’antenne et le PA [III-18] qui quelque soit 

l’impédance que présente l’antenne (changement de l’environnement) conserve un point 

d’impédance fixe vue par l’amplificateur. 
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Figure III-45: (a) Système d'émission multi-bandes conventionnel, (b) Sytème d'émission multi-

bandes accordable 
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Figure III-46 : Principe de correction de la désadaptation du bloc PA-antenne due au changement 

d’environnement par l’utilisation de variateur d’im pédance 
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III.5. Conclusion sur la caractérisation en bruit 
des transistors 

 

Ce chapitre III nous a permis de mettre en application la méthode des impédances 

multiples en bande W (75 – 110 GHz) pour la caractérisation en bruit respective des 

transistors HBT et MOSFET de la technologie BiCOS9MW et CMOS 65 nm SOI-HR de chez 

STMicroelectronics en utilisant des tuners intégrés que nous avons conçus et décrits au 

chapitre II. Les étapes de correction sont successivement décrites jusqu’à l’extraction des 4 

paramètres de bruit. 

Il ressort de cette étude que les transistors MOSFET du nœud technologique 65 nm 

présentent des facteurs de bruit minimum de l’ordre de 2 dB en bande W et que les transistors 

bipolaires de la technologie BiCMOS9MW présentent des facteurs de bruit minimum de 

l’ordre de 3.5 dB en bande millimétrique. 

 

Une comparaison entre les tuners mécaniques et nos tuners a montré que les IST sont 

compétitifs et nous a permis de positionner nos travaux à l’échelle internationale. Il ressort de 

cet état de l’art que nos travaux ouvrent une brèche sur l’exploration des fréquences au-delà 

de la bande W. 

 

Nous avons par la suite dans, le but d’étendre les applications des tuners d’impédances 

intégrés, établi un cahier des charges pour des applications de type load-pull. Ce cahier des 

charges a été construit suite à l’analyse des zones de stabilité en entrée et en sortie des 

transistors de façon à définir les zones de l’abaque de Smith à réaliser pour se rapprocher des 

impédances optimales de source et de charge qui nous donnent le gain transducique le plus 

élevé. Afin de simplifier notre approche nous avons basé notre étude préliminaire sur 

l’utilisation des tuners d’impédances en technologie BiCMOS9MW comme variateur 

d’impédances en entrée et en sortie des transistors sous test. Les résultats de caractérisation de 

ces structures préliminaires de test dans les plans des sondes sont montrés, présentant une 

dynamique de 10 dB entre l’isolation (S12max # -20dB) et la transmission (S21max # -10dB). La 

caractérisation des tuners seuls étant en cours, les étapes de correction pour remonter dans le 

plan du TST seront montrées ultérieurement. Toutefois des pertes d’insertion élevées du tuner 

(S21max # -10 dB) laissent penser qu’après ces étapes de corrections nous aurons du gain dans 

les plans de références du TST. 
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Nous avons également donné des pistes d’amélioration de nos tuners d’impédances en 

termes de compacité et de couverture de l’abaque de Smith. Ces voies d’amélioration font 

appel à l’utilisation de lignes commutées, en variant soit l’impédance caractéristique des 

lignes soit en variant les longueurs de ces lignes, soit en associant conjointement ces 2 types 

de variation. Il faudra toutefois tenir compte des couplages entre les lignes pendant la phase 

de conception du tuner. 

 

Nous avons enfin, présenté une utilisation plus large des tuners intégrés vis-à-vis de 

l’adaptation d’impédances dans des systèmes multi-bandes et dans le cas d’une adaptation 

entre une antenne et un amplificateur. 
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IV -  Conclusion Générale  
 
 

 

L’objectif de cette thèse était de mettre au point une méthodologie de caractérisation des 

4 paramètres de bruit hyperfréquence des technologies CMOS (65 nm) et HBT 

(BiCMOS9MW) avancées en gamme millimétrique « 60 – 110 GHz » en développant des 

systèmes à impédance variable In-Situ. 

 

Dans un premier temps, nous avons décrit l’importance de l’utilisation des technologies 

sur silicium pour les applications millimétriques telles que la communication à 60 GHz, les 

applications radar à 77 GHz et l’imagerie à 94 GHz. Ce chapitre nous a permis de montrer les 

difficultés de la caractérisation millimétrique petit signal, en puissance et particulièrement en 

bruit. Les méthodes d’extraction des paramètres de bruit ont été présentées, nous permettant 

ainsi de choisir le moyen le plus adapté à notre cas d’étude à savoir la méthode des 

impédances multiples. La limitation des performances en fréquence des appareils de mesures 

au-delà de 50 GHz du fait de la présence de dispositifs passifs entre les tuners mécaniques et 

les transistors sous test (TST), est traduit par une réduction du TOS en entrée du TST, ceci 

nous laissant alors envisager la caractérisation HF par l’utilisation de moyens intégrés en 

l’occurrence des tuners d’impédances in-situ.  

 

La deuxième partie de ce manuscrit s’est principalement focalisée sur la conception et la 

caractérisation des tuners d’impédances intégrés dans les 2 technologies (BiCMOS9MW  

‘Substrat Standard 12Ω.cm’ et CMOS 65nm SOI ‘Substrat SOI-HR 3kΩ.cm’) étudiées en 

passant par l’élaboration d’un cahier des charges. Nous nous sommes avant tout familiarisés 

avec les 2 technologies en présentant succinctement leurs BEOL et leurs composants actifs. 

L’architecture retenue du tuner est la même suivant la technologie et elle utilise des 

composants considérés comme passifs afin de ne pas générer de bruit additionnel au TST. 

Cette architecture utilise une résistance variable ‘MOSFET-froid’, une capacité variable 

‘Varactor MOS à accumulation’ et une ligne de transmission. Nous présentons par la suite la 

description, la modélisation et les mesures de ces composants. Les performances en termes de 

TOS mesurés de ces tuners d’impédances intégrés sont meilleures que celles des tuners 

mécaniques commercialisés. 
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Enfin, nous avons exploité les tuners intégrés pour extraire les 4 paramètres de bruit HF 

des transistors MOSFET et HBT par la mesure de puissance de bruit en source froide. Nous 

avons avant tout décrit le banc de mesure et expliqué les différentes étapes de correction 

nécessaires pour remonter dans le plan des TST. Les performances en bruit ainsi extraites 

montrent la compétitivité des transistors sur silicium par rapport aux composants III-V.  

Une comparaison des performances entre les tuners intégrés développés (TOS de 7 :1 et 

150 :1) et les tuners mécaniques est faite montrant ainsi les potentialités et les perspectives 

d’adresser les fréquences au-delà de la bande W (Cf. la Figure 47 – sur l’état de l’art en 

2010). 

 

Cette étude nous a permis de positionner internationalement nos travaux de thèse. Des 

perspectives d’amélioration des tuners sont apportées en termes de compacité en réalisant des 

structures à lignes commutées. Ces tuners sont également potentiellement intéressants pour la 

réalisation de système agile en bande W et au-delà (bande G, J, etc …). Ce travail de thèse 

nous a permis d’acquérir une forte expérience et d’apporter une expertise additionnelle dans le 

domaine de la caractérisation millimétrique à STMicroelectronics et à l’IEMN. 
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Figure 47 : Etat de l'art des tuners d'impédances en 2010 en comparaison de l’état de l’art en 2007 

(Cf. Chapitre I.2.4.b) 
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