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Résumé : Le domaine du Térahertz a suscité beaucoup d’intérét de la part de la communauté
scientifique ces dernicres années. La diode Schottky constitue la pierre angulaire des circuits de
détection, des multiplieurs de fréquence ou encore des mélangeurs dans cette bande de fréquence,
notamment grace a son comportement non-linéaire. Les travaux menés durant cette thése visent a
optimiser les caractéristiques de ce composant pour deux fonctions non-linéaires — la détection et la
multiplication de fréquence — celles-ci ayant des facteurs de mérites bien spécifiques. Un méme
dispositif ne saurait les satisfaire conjointement La non-linéarité capacitive est généralement mise a
profit pour la multiplication de fréquence alors que la détection s’appuie sur la non-linéarité
résistive associée a la caractéristique statique. Pour réaliser cette optimisation, un code particulaire
Monte-Carlo (MC) résolvant 1’équation de Boltzmann couplée a 1’équation de Poisson a été
développé.

La diode Schottky est un composant largement contrdlé par I’interface métal/semi-conducteur
et la gestion des conditions aux limites constitue une €tape clef dans la modélisation du dispositif.
Le principe d’exclusion de Pauli doit étre considéré pour un semi-conducteur trés dopé et une
distribution spécifique pour les porteurs injectés du co6té du contact ohmique a été optimisée puis
utilisée dans la modélisation de la diode. D’autres effets physiques a l’interface métal/semi-
conducteur ont ét¢ implémentés tels que 1’effet tunnel suivant différents degrés de raffinement, le
phénomene de force image ou encore l’abaissement de la hauteur de barriere par le champ
¢lectrique dii aux états de surface. Cette modélisation MC a permis de déduire un schéma
équivalent électrique petit-signal aux fréquences Térahertz dont les différents paramétres sont
ajustés en prenant en compte la déplétion possible du substrat pour des diodes courtes. L’extraction
du schéma équivalent peut s’effectuer suivant différentes stratégies : en excitant la diode avec un
signal de faible amplitude ou encore a partir de 1’¢tude des densités spectrales associées aux
fluctuations de courant et de tension. Les phénoménes physiques pouvant mettre en défaut ce
schéma électrique tels que la vitesse de saturation des porteurs ou le phénomeéne d’ionisation par
choc en polarisation inverse sont discutés.

Le recours a un schéma ¢électrique est motivé par une volonté de I’intégrer facilement au cceur
d’un circuit pour une fonction spécifique et de I’exploiter avec un logiciel commercial tel que ADS
(Advanced Design System) dans une logique d’optimisation. Des simulations de type « Harmonic
Balance » ont été menées afin d’étudier le rendement d’un circuit de détection et d’un multiplieur
de fréquence pour dégager les caractéristiques optimales de la diode sur chacun de ces circuits. Le
GaAs est souvent un semi-conducteur de choix pour la réalisation de circuits aux fréquences
Térahertz grace a sa maturité technologique et a sa haute mobilité électronique. D’autres semi-
conducteurs tels que I’InGaAs, le GaSb ou encore le GaN sont également étudiés. Une diode avec
un couple métal/semi-conducteur présentant une faible hauteur de barriére donne les meilleurs
rendements de conversion pour la détection. Pour le multiplieur de fréquence, il existe un dopage
optimal en fonction de la longueur de la couche active permettant de maximiser le rendement du
circuit.




Title : Optimization of Schottky diodes for THz applications
Keywords : Schottky diode, THz, modeling, Monte-Carlo

Abstract : The terahertz field has generated significant interest from the scientific
community in recent years. The Schottky diode is the cornerstone of detection circuits, frequency
multipliers or mixers in this frequency band, thanks to its non-linear behavior. The work carried
out during this thesis aims at optimizing the characteristics of this component for two non-linear
functions - detection and frequency multiplication - these having very specific figures of merit.
The same device can not satisfy them together. Capacitive non-linearity is generally used for
frequency multiplication while the detection is based on the resistive non-linearity associated with
the current-voltage characteristic. To achieve this optimization, a Monte Carlo (MC) particle code
solving the Boltzmann transport equation coupled to the Poisson equation was developed.

The Schottky diode is a component essentially controlled by the metal / semiconductor
interface and the boundary conditions are a key step in the device modeling. The Pauli exclusion
principle must be considered for a highly doped semiconductor and a specific distribution for the
carriers injected on the ohmic contact side has been optimized and then used in the diode
modeling. Other physical effects at the metal / semiconductor interface have been implemented,
such as tunneling following different degrees of refinement, image force barrier lowering or the
barrier height lowering by the electric field due to surface states. A small-signal equivalent circuit
at Terahertz frequencies was deduced from the MC modeling. The parameters of this circuit are
adjusted by taking into account the possible depletion of the substrate for short diodes. The
extraction of the equivalent circuit can be carried out according to different strategies: exciting the
diode with a low amplitude signal or studying the spectral densities associated with the current
and voltage fluctuations. The physical phenomena that can make the equivalent circuit defective,
such as the saturation velocity of carriers or the impact ionization at reverse bias, are discussed.

An electrical circuit of the diode was used to be easily integrated into a global circuit for a
specific function and exploit it in a commercial software such as ADS (Advanced Design
System). Harmonic balance simulations were conducted to study the performance of a detection
circuit and a frequency multiplier to reach the optimal characteristics of the diode on each of these
circuits. GaAs is often a semiconductor of choice for the design of circuits at Terahertz
frequencies thanks to its technological maturity and its high electronic mobility. Other
semiconductors such as InGaAs, GaSb or GaN are also investigated. A diode with a metal /
semiconductor couple having a low barrier height gives the best conversion efficiencies for
detection. For the frequency multiplier, there is an optimal doping as a function of the active layer
length which maximize the circuit efficiency.
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LISTE DES NOTATIONS

Notation Unité Description
A A.m”.K? | Constante de Richardson
a eV’ Coefficient de non-parabolicité en vallée I'
C, F Capacité de déplétion
Cy F Capacité de jonction a polarisation nulle
Cy F Capacité modélisant le courant de déplacement dans la zone N
C,. F Capacité modélisant le courant de déplacement dans la zone N
At s Pas temporel
Ax m Pas spatial
D, m2.s” Coefficient de diffusion des électrons
& J Energie référencée par rapport au bas de la bande de conduction
& F.m' Permittivité du vide
g, F.m’ Permittivité relative du semi-conducteur
g, F.m' Permittivité du semi-conducteur telle que ¢ = €,&,
E J Energie des électrons
E, J Energie de la bande de conduction
E., J Niveau de Fermi pour les électrons
epp m” Equivalent Porteurs Particules
F V' Champ électrique
F.. V.m” Champ €lectrique maximal
F, %) Intégrale de Fermi-Dirac
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h Is Constante de Planck réduite telle que 7 =4/ (27)
I, %) Fonction de Bessel modifiée de premiere espece d’ordre 0
I A Courant de saturation
e A.m? Densité de courant due aux électrons provenant du métal
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4 m Longueur de la zone N
Co. m Longueur de la zone N*
0. m Longueur totale de la structure telle que ¢, =¢, +/ .
L, H Inductance modélisant I’effet inertiel des porteurs dans la zone N
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L. H Inductance modélisant 1’effet inertiel des porteurs dans la zone N
m, kg Masse des électrons
m kg Masse des électrons dans le métal
m. kg Masse des électrons dans le semi-conducteur en vallée I
Uy m2.V'.s? | Mobilité des électrons a faible champ dans la zone N
My m2.V'.s" | Mobilité des électrons a faible champ dans la zone N*
N, m> Densité d’états ¢lectroniques effective du bas de la bande de conduction
N, m> Dopage associ¢ a la zone N
N, m> Dopage associé a la zone N
b, A% Barriere de potentielle vue par les €lectrons du métal
q C Charge ¢lémentaire de 1’électron
R, Q Résistance dynamique telle que R, = (d] I"yld V)_1
R, Q Résistance de la zone quasi-neutre dans la zone N
R, Q Résistance de 1a zone N
R Q Résistance série du schéma équivalent basse-fréquence
T K Température électronique
v, v Barrif‘:re . de potentiel vue par les électrons du semi-conducteur a
' polarisation nulle (built-in potential)
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W, . Fonction de Lambert définie sur Iintervalle [-1/e;+oo[ a valeurs
réelles supérieures ou égales a —1.
W . Fonction de Lambert définie sur Iintervalle [-1/e; 0] a valeurs réelles

inféricures ou égales a —1.
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CHAPITRE |

ETAT DE L’ART DE LA DIODE SCHOTTKY AU THz

I. Contextualisation de la thése

Le domaine du Terahertz est une gamme de fréquence qui se situe entre les micro-ondes
et I’infrarouge du spectre électromagnétique, entre 300 GHz et 30 THz, a la fronticre entre
I’électronique et I’optique (figure 1-1.1). Cette bande de fréquence n’est plus hors de portée
des composants opto-électroniques ou des composants nano-électroniques trés hautes
fréquences. L’efficacit¢ de tels composants comble progressivement la frontiére entre

I’¢lectronique et I’optique.

= ((C 30 %

\ ) -~
/] \o ‘ 2 _
HrA Ess / visible i N
Radio waves Micro waves “THz” lnfraned I I Ultraviolet )Hays
. — ol s— . -S—
T T } } {
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Figure 1-1.1 — Le spectre électromagnétique des radiofréquences jusqu’aux rayons X

Les applications nécessitant des composants électroniques dans la gamme THz sont
nombreuses, que ce soit dans le domaine des télécoms (futurs réseaux sans fils et a haut débit,
a échéance 2030 environ — 6G, communications a courte distance, radars), en imagerie
(médecine, biologie, inspection des matériaux, dispositifs ou systémes de sécurité, fraude), ou
en spectroscopie (chimie, controle environnemental, astronomie). Ces deux derniers types
d’applications sont détaillés dans les paragraphes suivants.

e Applications de I’imagerie THz

De nombreux materiaux opaques dans le visible sont transparents aux rayons THz, ce qui
permet la réalisation de systémes d’imagerie dans le domaine de la sécurit¢ [Fed05a],
[Fed05b]. D’autre part des applications médicales sont en train de voir le jour [Mai08], tout
particulierement pour la discrimination de cellules cancéreuses [Shil4], [Wo003], [Fit06]. Il
est aussi possible de faire du contrble qualité par imagerie THz, particulierement dans



I’industrie pharmaceutique et la microélectronique : des appareils permettant une telle
utilisation sont déja commercialisés (Teraview et Tetechs).

e Applications de la spectroscopie THz

Le domaine THz est particulierement intéressant pour la spectroscopie car de nombreuses
protéines ont des energies de rotation et de vibration se trouvant dans cette gamme de
fréquence. La spectroscopie THz offre ainsi de nombreuses possibilités dans la recherche,
particulierement biomédicale. Elle a déja été utilisée pour étudier la dénaturation d’un géne
[Mar00] ou déterminer la conformation de protéines [Cas08]. Elle peut aussi servir a
déterminer la mobilité dans des semiconducteurs [Coo06]. La spectroscopie THz est
également utilisée depuis longtemps par les astrophysiciens [Stall]. Dans le domaine
industriel, elle peut avantageusement étre associé a de I’imagerie (imagerie multi-spectrale)
pour des applications dans la reconnaissance de substances chimiques, ce qui peut aussi étre
d’une grande utilité dans la sécurité [She05], [Fis05].

La diode Schottky, composant au ceeur de cette thése, constitue un élément essentiel dans
la gamme de fréquence THz, notamment dans les sciences de I’athmosphére, des planétes ou
encore en astrophyique. Dans le cadre de la mission d’exploration JUICE (Jupiter ICy moons
Explorer) [JUI13] de I’ESA (European Spatial Agency), un instrument hétérodyne
submillimétrique a été proposé par un consortium international afin d’explorer 1’atmosphére
de Jupiter et de deux de ses lunes, Europe et Ganymede (figure I-1.1). Il doit comporter deux
canaux couvrant [520 — 630] GHz et [1080 — 1280] GHz. Les diodes Schottky constituent la
pierre angulaire de cet instrument, que ce soit pour réaliser le mélangeur [Mael6] ou la source
THz de I’oscillateur local pour chacun des canaux [Trel4].

Figure 1-1.1 — Mission d’exploration JUICE

2



Il. Etat de I’art de la diode Schottky
1. Ladiode Schottky, un composant incontournable

a. Historique

Datant de la fin du 19éme siécle, la diode Schottky constitue probablement un des plus
vieux composants électroniques connus. Bien que sous une forme différente aujourd’hui, elle
est encore présente dans de nombreuses applications en passant de I’électronique de puissance
jusqu’a I’¢électronique haute-fréquence.

Son histoire remonte en 1874 lorsque Karl Ferdinand Braun mis en contact un fil
métallique et un cristal de galéne, créant ainsi une diode capable de « redresser » le courant
alternatif. Cependant, il n’y préta pas plus attention car aucune application pratique ne pouvait
a priori en découler mais cette découverte fut en réalité le point de départ de I’électronique a
semi-conducteurs. Ce systéme est utilisé a partir du début du XX°® siécle comme élément de
détection du signal radio dans les récepteurs a galene.

En 1906, un détecteur de type « cat whisker » a été breveté par Pickard [Pic06], un des
premiers chercheurs en radio. Cette diode était composée d’un fin fil métallique qui reposait
légerement sur un cristal de silicium. Dans le cadre d’un récepteur radio, il fallait titonner, en
déplacant la pointe, pour obtenir la meilleure réception. Ces diodes a pointe ont été utilisées
en tant que détecteurs pour recevoir des signaux radio et radar. Elles possédent une capacité et
une tension de seuil tres faibles.

Mais ce n’est en fait qu’en 1938 que le physicien Walter Schottky découvrit qu’une
barriére de potentiel s’établissait a 1’interface entre un métal et un semi-conducteur [Sch39].
Aujourd’hui, la structure de base d’une diode Schottky repose sur deux contacts
métal/SC (figure 1-11.1.1) :

e un contact entre un métal et un semi-conducteur peu ou moyennement dopé pour réaliser
le contact Schottky. C’est ce contact qui joue le role du contact redresseur et qui permet
d’obtenir une caractéristique courant-tension non-linéaire.

e un contact entre un métal et un semi-conducteur fortement dopé (typiquement 5 x 10*®
cm® sur GaAs) pour réaliser le contact ohmique.



contact
Cathode ohmique

Figure I-11.1.1 - Coupe schématique d'une diode Schottky

Le déplacement des porteurs majoritaires et 1’absence de capacité de diffusion dans la
diode Schottky contrairement a une diode PN la rendent performante pour des applications
fonctionnant a trés haute fréquence. En revanche, son courant en inverse est plus élevé et sa
tension de claquage plus faible que ceux de diodes varactor (jonction PN).

b. Les applications de puissance

L’¢électronique de puissance, plutot orientée vers la gestion de 1’énergie, occupe
désormais une place prépondérante dans les systemes. Les diodes Schottky sont trés utilisées
pour des applications de forte puissance en tant que diodes de redressement. On les retrouve
aussi comme diodes de roue libre en parallele des transistors fonctionnant en commutation
pour piloter des machines tournantes (en fonctionnement moteur ou génératrice) par exemple.
Leurs avantages par rapport aux diodes P-N classiques sont d’avoir des temps de
commutation trés courts et des pertes bien plus faibles. Traditionnellement, ces diodes sont
fabriquées en technologie silicium car il s’agit d’une technologie mature et fiable. Ces
derniéres années, d’autres semi-conducteurs a large bande interdite ont été étudiés pour
obtenir des composants a faible consommation d’énergie. Ceux-ci possedent des propriétés
particulierement adaptées a la tenue de hautes tensions ou au travail a haute température : le
carbure de silicium (SiC) [Ozp03], le nitrure de galium (GaN) [Zha01] [Sun10] et le diamant
[Eon16] sont les semi-conducteurs les plus en vue pour succéder au silicium.

On retrouve egalement ces diodes dans les cellules photovoltaiques. Elles permettent de
court-circuiter les cellules ombragées. Ces diodes dites « bypass », associees genéralement a
des réseaux de plusieurs cellules photovoltaiques au sein d’un méme panneau, permettent au

courant de circuler en isolant la cellule ombragée afin d’éviter les baisses de production.
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c. Lesapplications HF

Physiquement, une diode Schottky est une diode qui a un seuil de tension directe tres bas
et un temps de commutation trés court. Ceci permet la détection de faibles signaux HF et
hyperfréquences. Le déplacement des porteurs majoritaires et 1’absence de capacité de
diffusion dans la diode Schottky contrairement a une diode PN la rend également performante
pour des applications fonctionnant a ces fréquences.

Elle peut étre utilisée pour réaliser de la détection directe (i.e. la conversion d’un signal
HF en signal continu ou BF) ou encore de la détection hétérodyne (i.e. le déplacement d’un
contenu spectral HF a basse fréquence). La non-linéarité associée a la capacité de déplétion
fait de la diode Schottky un bon candidat pour étre utilisée en varactor pour des applications
de multiplication de fréquence : lorsque celle-ci est polarisée en inverse, elle se comporte
essentiellement comme une capacité non-linéaire. Des diodes Schottky sur GaAs sont plus
adaptées que des diodes PN sur silicium pour des ondes millimétriques et submillimétriques
car elles possedent un meilleur facteur de qualité Q due entre autres a une capacité plus faible
[Maa03]. Ces applications seront davantage décrites dans la section I-11.2.

d. Fabrication des diodes Schottky pour le THz

La fabrication des diodes Schottky a considérablement évolué jusqu’a aujourd’hui. On
retrouve principalement deux types de structure : les structures planaires et les structures
verticales. Sur une structure planaire, le contact Schottky et le contact ohmique sont situés sur
la méme face. Ce type de technologie est relativement simple car une seule face du wafer est
traitée. Néanmoins, plusieurs effets indésirables peuvent apparaitre comme la distribution non
uniforme de la densité de courant au niveau de la zone de contact [Carl5]. Les structures
verticales permettent d’avoir une distribution uniforme de la densité de courant au prix d’une
complexité plus élevée puisque cela implique un amincissement ou une élimination complete
du substrat.

Les diodes Schottky avec des contacts « whiskers » représentent la premiére génération
de diodes a structure verticale pour les applications millimétriques. Certaines de ces diodes
ont montré des bonnes performances au THz [Hub97] [Kur02]. Dans un souci d’intégration,
et gréce au progres de la nanotechnologie a base de semi-conducteurs, les diodes Schottky
avec des contacts whiskers ont été peu a peu remplacées par des technologies planaires plus
robustes, permettant également une intégration de plusieurs anodes sur une méme puce. Bien
que les éléments parasites ne soient pas aussi faibles qu’avec les diodes whiskers, des niveaux
acceptables ont éte atteints, notamment en utilisant des ponts a air comme illustré sur la figure
I-11.1.2.



Figure 1-11.1.2 — (a) Image d’un microscope électronique a balayage de diodes avec des
contacts « whisker » qui étaient utilisés pour le développement de sources THz a base de
diodes Schottky [Chall] (b) Diode planaire avec pont a air.

Cette section n’est pas exhaustive car aucune fabrication de diodes Schottky n’a été
entreprise durant la thése. L’article [Meh17] décrit notamment les procédés technologiques
dédiés a la fabrication de diodes Schottky planaires et quasi-verticales pour le THz.

2. Etat del’art de la diode Schottky pour les applications THz

Les trois applications majeures de la diode Schottky pour les applications THz sont la
multiplication de fréquence pour la réalisation de sources THz, la détection directe et la
détection hétérodyne. Commencgons par la multiplication de fréquence.

Multiplication de fréquence

Ces derniéres années, de gros progres ont été fait dans le développement de sources THz
utilisant des multiplieurs de fréquences basés sur des diodes Schottky GaAs. La fréquence du
signal d’entrée (typiquement quelques dizaines de GHz) est multipliée puis amplifiée pour
générer le signal a la sortie de 1’oscillateur local. Le signal d’entrée peut étre généré par une
diode Gunn ou un synthétiseur de fréquence.

Ces sources sont generalement composées de plusieurs étages. Prenons pour exemple une
source a 264 GHz fabriquée chez Virginia Diodes [Hes15] avec une puissance « peak » en
sortie de 90 mW. En ajoutant un tripleur de fréquence a la sortie de cette source, une
puissance de 1 mW pour une fréquence de 790 GHz a été atteinte. En cascadant deux
tripleurs, quelques microwatts de puissances peuvent étre générés a 3 THz.

Les diodes Schottky peuvent fonctionner aussi bien a température ambiante qu’a des
températures cryogéniques avec des performances accrues [Mae00]. A température ambiante,
voici quelques données a 1’état de 1’art des multiplieurs de fréquences au THz : une puissance
de 48 mW a 300 GHz [Mae08], de 1 mW a 900 GHz [Mael0] et de 18 uW a 2,75 THz
[Mael2].



Détection directe et hétérodyne

On peut distinguer deux types de détection: la détection directe et la détection
hétérodyne. Nous allons d’abord développer la détection hétérodyne, technique trés répandue
dans le domaine de la radioastronomie. Ce type de détection est d’une importance capitale
pour la connaissance et 1’étude de la physique de 1’atmosphére. Elle consiste a recueillir, au
moyen d’une antenne des signaux radio haute fréquence, a déplacer leur contenu spectral a
basse fréquence, puis a les analyser avec un spectromeétre a haute résolution. En effet, les
technologies permettant la mesure des micro-ondes sont bien plus développées que dans la
bande THz. Un schéma de principe d’une chaine de détection hétérodyne est présenté en
figure I1-11.2.1.
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Figure I-11.2.1 — Chaine de détection hétérodyne [Mae99]

Ce type de de détection permet de réaliser des observations a tres haute résolution
spectrale avec une trés haute sensibilité. La chaine comprend quatre éléments fondamentaux :
un mélangeur (le détecteur), un oscillateur local a partir d’une source cohérente
monochromatique de fréquence voisine de celle du signal a observer, une chaine
d’amplification faible bruit a la fréquence intermédiaire pour passer en bande centimétrique
généralement et un spectrométre permettant I’analyse du signal FI amplifié. Au cours de la
derniere décennie, des progrés importants ont été faits pour la réalisation de récepteurs
hétérodynes fonctionnant jusqu’a 4,7 THz.



C’est la diode Schottky qui réalise généralement la fonction de mélangeur du fait de son
caractére non-linéaire. Elle permet de transférer 1’énergie du signal a une fréquence plus basse
par le biais d’un oscillateur local de fréquence trés proche du signal a analyser. Une fois le
mélange effectué, on retrouve a la sortie la fréquence de I’oscillateur local, la fréquence du
signal a analyser, la somme et la différence de ces deux fréquences. C’est la différence des
fréguences qui nous intéresse, les autres composantes étant éliminées par filtrage.

Les mélangeurs a base de diodes Schottky peuvent étre utilisés de quelques GHz a
plusieurs THz et ils possédent 1’avantage principal de pouvoir fonctionner a température
ambiante. Cependant, leur sensibilité peut &tre améliorée en les refroidissant, ou ils atteignent
leur performance optimale autour de 20 K [Cha04]. IIs ont néanmoins besoin d’étre pompé
avec un oscillateur local (OL) de forte puissance, de quelques centaines de microwatts jusqu’a
quelques milliwatts, ce qui représente leur principale limitation. La puissance de I’OL est
généralement choisie pour obtenir la meilleure température de bruit [Mael6]. Les derniers
résultats obtenus sur des mélangeurs a base de diodes Schottky congus et fabriqués par le
LERMA ont montré des temperatures de bruit de 870 K a 557 GHz a température ambiante.
En refroidissant le mélangeur a 134 K, la température de bruit a pu étre réduite a 200 K
[Trel16]. Dans la bande de fréquence entre 1050 et 1280 GHz, I’article [Thol1] obtient une
température de bruit comprise entre 4000 et 4500 K a température ambiante.

Les mélangeurs a base de diodes Schottky peuvent aussi utilisés comme des mélangeurs
subharmoniques, c’est-a-dire qu’ils peuvent « melanger » le signal RF & analyser avec des
harmoniques du signal provenant de 1’oscillateur local. A titre d’illustration, la figure 1-11.2.2
représente une vue 3D du dessus d’un mélangeur ainsi qu’une image au microscope

¢lectronique a balayage (MEB) d’une paire de diodes en configuration antiparalléle [Mael6].

/ #F and DC ground beamlead
- Onehip tapacitor

W—— —

Figure I-11.2.2 — (a) Vue 3D du dessus du mélangeur et (b) image au microscope
électronique a balayage d’une paire de diodes en configuration antiparalléle [Mael6]



Le principe de la détection directe est représenté sur la figure 1-11.2.3. Un dispositif
(diode Schottky par exemple) répond a un faisceau THz en générant un courant ou une
tension continue grace a sa caractéristique 1(V) non-linéaire.

l \’ \ - 4"/ ‘\\\ / ..'|
| THz signal

Détecteur

Figure 1-11.2.3 — Représentation schématique de la détection directe

Pour la diode Schottky, on évoquera essentiellement la détection a polarisation nulle dans
ce manuscrit, ce qui permet de simplifier la conception globale du circuit, de diminuer la
puissance consommee et de réduire la contribution du bruit [Carl5]. Pour fonctionner de
maniere optimale dans cette configuration, les caractéristiques de la diode Schottky doivent
étre choisies avec soin. Afin de pouvoir fonctionner de maniere efficace en détection au THz,
I’article [Cas11] suggere une résistance dynamique a polarisation nulle d’au plus quelques
centaines de kQ. Voici une description de quelques dispositifs rencontrés dans la littérature et
les performances associées.

Une matrice 2 x 2 de diodes Schottky associée a une antenne patch a été fabriquée dans
une technologie CMOS (130 nm). La sensibilité en tension (voltage responsivity) de ce

dispositif atteint 53 /W avec une puissance équivalente de bruit égale a 66 pW/v'Hz & une
fréquence de 280 GHz.

Peu d’articles mettent en avant la diode Schottky sur GaAs pour la détection a
polarisation nulle. En effet, la sensibilité¢ de la diode Schottky pour la détection serait
essentiellement contrdlée par la hauteur de barriére a I’interface métal/SC. La diode doit avoir
une hauteur de barriére faible (conduisant a une faible tension de coude) pour diminuer la
résistance dynamique a 0V et ainsi améliorer la sensibilité. Plusieurs articles [Han13], [Zin13]
ont utilisé¢ I’InGaAs avec une hauteur de barriére autour de 0,2 eV contre 0,9 eV pour GaAs.
Dans I’article [Han13], la fabrication d’une matrice 1 x 20 de diodes Schottky sur InGaAs a

conduit a une sensibilité en tension de 98,5 V/W et d’une puissance équivalente de bruit égale

4106,6 pW/Hz a250 GHz.



Bien que le GaAs ne soit pas vraiment adapté pour de la rectification a polarisation nulle
a cause de sa hauteur de barriere élevée, des diodes Schottky sur GaAs ont éte fabriquées pour
en modifiant la géométrie de la jonction métal/SC [Casll] pour obtenir une résistance
dynamique de I’ordre de 100 kQ a polarisation nulle, soit beaucoup plus faible que les diodes
GaAs traditionnelles. Le dopage de la couche N, égal & 10*® cm™, permettrait d’augmenter le
courant par effet tunnel en se rapprochant d’un comportement de type ohmique tout en
gardant un effet redresseur. La puissance équivalente de bruit a 550 GHz est de 500

pPW/«Hz .

3. Comparaison avec d’autres dispositifs

a. Pour la réalisation de sources THz

Le défi est de réaliser des sources stables et suffisamment puissantes dans la bande de
fréquence THz. La figure I-11.3.1 illustre 1’état de I’art sur la puissance de sortie de différentes
sources THz en fonction de la fréquence.
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Figure I-11.3.1 — Etat de I’art de la puissance de sortie de différentes sources THz
[Hes15]

Entre 3 GHz et 3 THz, les puissances de sortie les plus élevées sont obtenues a partir de
multiplieurs de fréquences a base de diodes Schottky en partant d’une source a plus basse
fréquence de trés forte puissance. D’autres dispositifs a semi-conducteurs tels que la diode
HBV (Heterostructure Barrier Varactor) peuvent étre utilisés. C’est un composant unipolaire
constitué d’un matériau a grand gap non-dope (barriére) intercalée entre deux autres SC a
faible gap et dopé N. Contrairement a la diode Schottky ou la barriere de potentiel est située a

I’interface métal/SC, c’est I’hétérojonction qui joue ici ce rdle. Sa particularité est d’avoir une
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caractéristique capacité-tension symétrique lui permettant de ne générer que des harmoniques
impairs du signal de pompe. Un tripleur de frequence composé de trois diodes HBV a permis
d’atteindre une puissance de 31 mW a une fréquence de 282 GHz [Vukl12]. L’avantage
principal de ce dispositif par rapport aux diodes Schottky est que plusieurs diodes HBV
peuvent étre empilées par épitaxie [Goll7]. Il peut également étre utilisé sans polarisation
contrairement a la diode Schottky.

Les lasers a cascade quantique constituent une classe de lasers a semi-conducteurs
unipolaires qui mettent a profit les transitions inter-sous-bandes entre états électroniques de
plusieurs périodes d’une série de puits quantiques multiples, permettant ainsi le rayonnement
d’une certaine longueur d’onde. Ces dispositifs optoélectroniques couvrent la gamme
spectrale du THz en utilisant principalement 1’association GaAs/AlGaAs. llIs fonctionnent
aujourd’hui dans la bande de fréquence 1,2 — 5 THz. Au-dessus de quelques THz, c’est ce
dispositif qui permet d’obtenir les meilleurs niveaux de puissance comparés aux sources
issues de plusieurs chaines de multiplication basées sur des diodes Schottky. Le gros
inconvénient de ce dispositif est qu’il doit étre refroidi a une température cryogénique pour
étre performant. lls présentent également de sérieux problemes avec la stabilité en fréquence,
le réglage de la bande passante et le temps de vie [Chall]. Des QCL a une fréquence de 4,4
THz ont été démontrés avec une puissance créte maximale de 138 mW a une température de
10 K [Wil06]. Certains travaux sur des QCL assistés par un champ magnétique parviennent a
émettre dans une bande de fréquence entre 0,68 et 3,33 THz avec des températures de 225 K
et un champ de 19,3 T [Wad09]. Un record sur la puissance de sortie a été obtenu en 2016
avec 230 mW en mode continu a une fréquence de 3,11 THz et une température de 15 K
[Wan16].

Le photo-mélange peut constituer une alternative intéressante pour générer une onde THz
de haute pureté spectrale sur toute la fenétre du spectre THz. La technique consiste a illuminer
une antenne photo-conductive par deux lasers dont la différence de fréquence correspond a la
fréquence désirée. Cette technique a I’avantage de fonctionner a température ambiante et est
facile d’utilisation. Les photo-mélangeurs ont toutefois des niveaux de puissances modestes
comparé a d’autres sources. L’article [Pey13] parvient a une puissance de 1,8 mW a 250 GHz
et I’article [Ren08] a une puissance de 24 uW a 914 GHz.

b. Pour la détection hétérodyne

Pour la détection hétérodyne, trois dispositifs sont principalement utilisés : les diodes a
jonction tunnel Supraconducteur-Isolant-Supraconducteur (SIS), les bolometres a électrons
chauds (HEB : Hot Electron Bolometer) et les diodes Schottky. Plusieurs paramétres sont a
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prendre en compte pour le choix du dispositif suivant la configuration : la nécessité ou non de
le refroidir, la sensibilit¢ souhaitée pour I’application visée, la fréquence de travail et la
puissance disponible de 1’oscillateur local. La figure 1-11.3.2 représente une comparaison des
températures de bruit de ces trois dispositifs en fonction de la fréquence [Cha08].
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Figure 1-11.3.2 — Température de bruit DSB pour les mélangeurs a base de jonctions
SIS, de HEB et de diodes Schottky. Les lignes en pointillé représentent trois multiples
des limites du bruit quantique (2 x, 10 x et 50 x) [Cha08]

Les jonctions SIS possédent une excellente température de bruit (de 85 K a 500 GHz
[Cha04]) mais ils ont besoin d’étre refroidi a une température de 4 K avec de I’hélium liquide.
La puissance de I’oscillateur local est de I’ordre de quelques microwatts. Ces dispositifs sont
utilisés en dessous de 1 THz dans certains télescopes submillimétriques tels que NOEMA
[Mail4] ou ALMA [Grall].

Le bolometre a électrons chauds est aujourd’hui le dispositif le plus sensible pour les
fréquences supérieures a 1,3 THz [Cha08]. 1l s’agit d’un détecteur thermique de rayonnement
électromagnétique dont la trés forte non-linéarité de la resistivite en fonction de la
température lui permet d’atteindre de hautes sensibilités. Ces dispositifs ont besoin d’étre
refroidi a 4 K et peuvent avoir une bande passante de 3 a 4 GHz. Leur température de bruit est
meilleure que celle des mélangeurs a diodes Schottky avec environ 1200 K entre 1,4 THz et
1,9 THz pour I’instrument hétérodyne HIFI [Gra04]. IIs ne nécessitent pas une forte puissance
sur ’oscillateur local (environ 1-100 nW), ¢’est-a-dire beaucoup moins que les mélangeurs a
diodes Schottky ou a SIS. lls constituent donc une bonne alternative au-dessus de 1,3 THz
quand une grande sensibilité est nécessaire ou que la puissance disponible sur 1’oscillateur
local est faible. Mais il faut un circuit pour sélectionner les longueurs d’ondes et identifier la
fréguence et les bolométres sont lents.
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Aujourd’hui, les mélangeurs a base de diodes Schottky sont principalement utilisés pour
analyser 1’atmospheére autour des planétes ou la sensibilité des SIS ou des HEB n’est pas
nécessaire. Pour ce type de missions, leur température de fonctionnement plus élevée est un
gros avantage puisqu’ils ne nécessitent pas d’étre refroidi. La puissance de I’oscillateur local
est de ’ordre du mW pour cette technologie.

c. Pour la détection directe

Pour la detection directe, on peut distinguer principalement deux types de detecteurs : les
détecteurs de champ et les détecteurs thermiques [Carl5]. lls permettent de convertir
directement un rayonnement THz en un signal continu ou BF. Les détecteurs de champ tels
que les diodes Schottky répondent a un champ électrique THz et générent en sortie une
tension ou un courant a travers un terme quadratique dans leur caractéristique statique
courant/tension : on parle aussi de « rectification ». Les détecteurs thermiques sont des
dispositifs ayant un élément pouvant absorber une onde THz couplé a un transducteur
sensible a la température.

Lorsque le transducteur est une thermistance, ¢’est-a-dire que sa résistance varie avec la
température, le détecteur est un bolometre. Ces détecteurs sont tres répandus jusque dans
I’infrarouge. Ils ont une bonne détectivité et un niveau de bruit plutét faible, mais il est
nécessaire pour cela de les refroidir a I’hélium liquide.

Lorsque le transducteur est une capacité dépendant de la température basée sur la
pyroélectricité, le détecteur est dit pyroélectrique. Il est composé d’un cristal dont la
polarisation varie avec la température. Ce capteur tres sensible ne peut mesurer que les

variations de signal, car c¢’est la variation de température qui crée un courant.

La cellule de Golay [Gol47] permet également de faire de la détection directe. Elle est
constituée d’une chambre contenant du gaz, une des parois de cette chambre étant une
membrane surmontée d’un réflecteur. L’¢lévation de température provoque la dilatation du
gaz et donc le mouvement de la membrane, qui est mesuré a 1’aide de la réflexion d’un signal
optique vers une diode quatre quadrants. L’inconvénient de ce capteur est sa grande

sensibilité aux signaux parasites et le fait qu’il ne soit pas intégrable sur une puce.
Le livre [Carl5] propose une comparaison assez compléte sur ces différents détecteurs. La

figure 1-11.3.3, extraite de ce livre, représente la puissance équivalente de bruit de différents
détecteurs autour de 600 GHz.
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Figure 1-11.3.3 — Puissance équivalente de bruit (Noise Equivalent Power — NEP) pour
différents types de détecteur a une fréquence autour de 600 GHz [Car15]

Les diodes Schottky non polarisées (Zero Bias Schottky Barrier Diode — SBD) semblent

avoir les meilleures performances en bruit avec une puissance équivalente de bruit de I’ordre

de quelques pW/«/Hz . Ces diodes sont fabriquées chez Virginia Diodes.

D’autres dispositifs sont présents sur la figure tels que les transistors a haute mobilité
électronique (HEMT : High Electron mobility transistor) ou les transistors MOS. Ces
détecteurs possédent des mécanismes de détection basés sur des effets plasma et de la

rectification dans le canal ou se trouve un gaz bidimensionnel d’électrons.

Des détecteurs de champ autres que la diode Schottky peuvent également étre utilisés tels
que le dispositif auto-commutant (communément appelé SSD — Self-Switching Device)
[Son03], la diode Métal/lsolant/Métal (MIM) ou encore la diode géométrique [Bhal7]. Les
performances de ces détecteurs sont liees a la non-linéarité de la caractéristique statique
courant-tension.

En 2003, A. M. Song et al. [Son03] proposent un nouveau type de dispositif électronique
ayant une caractéristigue 1(V) non-linéaire semblable a celle d’une diode Schottky
conventionnelle. Comme illustré sur la figure 1-11.3.4, deux tranchées isolantes renferment
entre elles un canal conducteur de type N qui fait quelques dizaines de nanomeétres. La
prolongation de ces tranchées jusqu’aux bords du substrat oblige le courant a passer
uniquement par le canal nanométrique. Le premier SDD a été fabriqué sur InGaAs [Son03],
puis d’autres matériaux ont également été étudiés tels que le GaAs pour de la détection a
température ambiante jusqu’a 1,5 THz [Balll], le ZnO [Irs11], le GaN [Sanl3] ou plus
récemment 1’InAs [Wes13] qui posséde une mobilité électronique plus élevée. Sur GaN, une
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sensibilité en tension de 100 V/W avec une puissance équivalente de bruit égale a 280
pW/\/Hz a300 GHz.
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Figure 1-11.3.4 — Représentation d’une diode auto-commutante, de son
comportement suivant la tension a ses bornes et de sa caractéristique statique [Son03]

]

Les diodes MIM sont constituées d’une couche mince d’isolant de quelques nanométres
entre deux métaux. L’efficacité du détecteur est fortement dépendante de plusieurs parametres
physiques : les métaux déposés sur chacun des contacts qui vont déterminer la hauteur de
barriere suivant 1’isolant utilisé et 1’épaisseur de la barriére. La surface de tels diodes peut
varier entre quelques pm? et quelques centaines de pm? suivant la fréquence de travail. C’est
I’effet tunnel des électrons a travers 1’isolant qui permet d’avoir une caractéristique statique
non-linéaire. 1l reste plusieurs défis a relever sur les procédés de fabrication, notamment due a
I’épaisseur de d’isolant, typiquement inférieure a 3 nm [Sill7]. En effet, le contrdle de
I’épaisseur de la couche d’isolant est essentiel car elle controle le courant qui traverse la
diode. Ces diodes ont des fréquences de coupure supérieures a 30 THz [Bhal7].

La diode géométrique est un dispositif assez récent. Un brevet a d’ailleurs été déposé en
2009 [Mod09]. Quelques articles sont apparus quelques années plus tard [Mod12], [Zhul3].
Ces dispositifs sont surtout dédiés pour la récupération d’énergie solaire en les couplant a une
antenne pour former une rectenna. La géométrie particuliere de la diode fait qu’elle privilégie
un certain mouvement des porteurs dans la direction définie par sa géométrie. Sa structure
asymétrique force les porteurs a suivre une direction privilégiée. Une représentation est
donnée sur la figure 1-11.3.5 a titre d’illustration. Ce type de diode serait capable de convertir
un signal AC de quelques THz a 1000 THz en signal continu [Bhal7]. Elle présente une
capacité de jonction de I’ordre de quelques dizaines d’attofarads et une résistance dynamique
de quelques dizaines de kQ a polarisation nulle [Groll]. L’article [Zhul3] obtient une
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sensibilité 10 fois supérieure aux diodes métal/isolant/métal & une fréquence de 28 THz.
Aucune publication n’a cependant été trouvée pour des fréquences de I’ordre de quelques
THz.

o Sy g Ao Sy A P
© ® © Easy flow of electrons (= —+)
(+ +) Restricted flow of electrons® ® @

Figure I-11.3.5 — Représentation schématique d’une diode géométrique [Bhal7]
La fabrication de diodes Schottky reste néanmoins plus simple et mieux maitrisée que

celle des diodes géométriques ou méme des diodes MIM dont 1’épaisseur de la barriere doit

étre maitrisée car c’est elle qui contrdle le courant par effet tunnel.
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I11. Modélisation physique de la diode Schottky

1.

Introduction

La conception d’un circuit de détection ou d’un multiplieur de fréquence s’effectue en
deux étapes [Meh17] :
La premiere étape consiste a optimiser conjointement les caracteristiques intrinseques de
la diode tels que la zone N (épaisseur, dopage) ainsi que les impédances optimales a lui
présenter pour maximiser le rendement du circuit.

La deuxieme étape consiste a dimensionner les cellules de filtrage en entrée et en sortie.
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Figure I-111.1 — Les différentes étapes pour I’optimisation des performances d’un

circuit [Meh17]

Trois outils différents sont utilisés pour la conception du circuit a partir d’'une méthode
itérative 1-111.1. Suivant la configuration choisie (fréquence, puissance, etc.), un modele

physique de la diode est d’abord utilisé pour optimiser ces caractéristiques (semi-conducteur,

dopage, longueur de la zone N, etc.). Ensuite, des outils avec des algorithmes d’équilibrage
harmonique (Harmonic Balance) sont utilisés. Enfin, une simulation électromagnétique 3D
(sous Ansys HFSS par exemple) permet de synthétiser les circuits.

Ce travail de these s’est essentiellement concentré sur 1’optimisation des caractéristiques

de la diode Schottky a partir d’une modélisation physique. La modélisation des composants a
base de semi-conducteurs est indispensable pour prédire leur comportement. La complexité
du transport électronique dans les matériaux a semi-conducteurs se traduit par la grande
diversité des modeéles physiques utilisés pour le décrire. Le point de départ de tous ces
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modeles est 1’équation de transport de Boltzmann qui régit le phénomene de transport de
charges dans un matériau semi-conducteur. Cette équation s’écrit :
of kKo . of

E(F,E,t)ﬂﬁrf +Vif = (1-111.1.2)

coll

Ou f est la distribution des porteurs.

Cette équation est complexe et il n’est possible de la résoudre analytiquement que dans
certains cas particuliers. C’est la raison pour laquelle on utilise des hypothéses
simplificatrices pouvant amener a une approche déterministe (modéle dérive-diffusion,
hydrodynamique, etc.), ou bien a une résolution directe par la méthode Monte-Carlo avec un
modele stochastique particulaire.

Mon équipe accueil Ephycas au sein du laboratoire C2N travaille sur la modélisation du
transport des porteurs (électrons et trous) depuis 20 ans. Elle a notamment développé
plusieurs solveurs de 1’équation de Boltzmann pour les porteurs de charges ainsi que des
codes permettant de calculer les structures électroniques des matériaux semi-conducteurs. Elle
dispose de codes déterministes (3D et 2D full-band) pour les mécanismes de relaxations des
électrons et des trous ainsi que des approches multi-bandes incluant les effets de contraintes et
le confinement quantique pour les calculs de structures électroniques. Les versions les plus
sophistiquées développées avec un code MC utilisent la structure de bande compléte du semi-
conducteur (full band). La structure électronique y est calculée via la méthode des pseudo-
potentiels non local avec couplage Spin-Orbite (SO).

2. Les modeles deterministes simplifiés

Le modéle le plus simple parmi les modéles de transport est le modeéle « dérive-
diffusion » (DD). Dans ce modele, on suppose que 1’énergic moyenne des porteurs est
uniforme et fixée a la valeur d’équilibre avec le réseau cristallin réputé étre a une température
T.. Par ailleurs, des paramétres de transport comme la mobilité ou les coefficients de
diffusion sont déterminés par les valeurs locales du champ électrique. Le transport des
charges est d a la combinaison de deux phénomeénes :

o ladiffusion due au gradient de la concentration de porteurs et possiblement de T

e la dérive due au champ électrique appliqué.

Le modéle DD se compose principalement de deux équations propres au modele : 1’équation
de conservation de la charge et 1’équation du courant avec deux termes correspondant chacun
aux deux phénomenes explicités précédemment.
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En outre, la modélisation d’un dispositif électronique impose la résolution couplée de
I’équation de conservation de la charge — qui dérive directement de 1’équation de Boltzmann
par intégration ou des équations de Maxwell — et de 1’équation de Poisson. C’est dans
I’équation de conservation de la charge qu’il est possible d’introduire des termes de
génération et de recombinaison.

Pivi=0 (1-11.1.2)
ot

Une deuxieme approche déterministe pour résoudre I’EB de manicre simplifiée est une
approche dite hydrodynamique (HD) — si les dérivées par rapport aux temps sont conservées -
ou bien a Balance d’énergie si ces dérivées sont escamotées. Ce niveau de modélisation est
nettement plus sophistiqué que 1’approche DD car il faut résoudre en paralléle des deux
équations du systeme DD, les équations de relaxation du moment et de relaxation de

I’énergie. Ces deux équations sont également déduites de 1’équation de Boltzmann.

V.(n§—nm*(§)v2)— (1-111.1.3)

N8
3m*(&)n

%__ V E _v _i o _m*(é) 2 _5_50
- AVE v.(V.£) 2 4 nv[cf > VJ (I1-111.1.4)

Les variables de ces équations sont :
: la densité d’¢électron
: la vitesse moyenne des électrons

=)

vV
& 1 1’énergie moyenne
m* : la masse effective moyenne des porteurs

7, (&) : le temps de relaxation du moment ddi a la mobilité des électrons

T, (f) . le temps de relaxation de 1’énergie qui décrit le temps nécessaire a la distribution

pour revenir a sa position d’équilibre aprés avoir subi une perturbation.

La stabilité du systéeme est précaire a cause des termes de diffusions présents dans la
1I’équation de relaxation du moment — [Tis10]. L’intégration de I’EB signale qu’on opére avec
des grandeurs moyennes représentatives d’une distribution dans I’espace réciproque dont la
forme est contr6lée via deux parametres : le quasi-niveau de Fermi et la tempeérature des
porteurs qui peut étre nettement plus élevée que celle du réseau cristallin. Voila explicitée la
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limite rédhibitoire des approches HD et BE. D¢s qu’il s’agira de mécanismes fins impliquant

de I’anisotropie ou des événements rares, ces modeles sont totalement pris en défaut.

Cela ne signifie pas qu’il sera impossible de reproduire un le comportement d’un composant
¢lectroniques qui est le siege de tels mécanismes. Mais il s’agirait alors, tout au mieux de
simulations et non de modélisations. Les premiéres ont pour vocation de reproduire le réel
lorsque les secondes prétendent 1’expliquer. Il est souvent nécessaire de savoir simuler mais il
serait illusoire d’expliquer ou d’anticiper des comportements hors de 1’espace des
configurations ayant permis de fixer les paramétres de la simulation. A titre d’exemple, il est
possible de reproduire le fonctionnement d’une diode qui est le sicge du mécanisme
d’ionisation par choc ou d’effet Auger avec un modéle HD ou BE. Mais si on place la diode
dans une configuration éloignée de celui de la mesure, la simulation sera erronée. L’ionisation
par choc requiert a mimima, des résolutions directes de I’EB avec une structure électronique
pertinente.

Les logiciels commerciaux (Synopsis, Silvaco, ...) reposent largement sur des modéles DD et
BE, méme si des modules Monte-Carlo ou NEGF (Non Equilibrium Green Function) sont
désormais accessibles. Ces outils commerciaux sont conviviaux, faciles d’usage et offrent de
trés nombreux raffinement qui les rendent intéressants. Nous avons régulierement utilisé
Silvaco.

3. Résolution de I’équation de Boltzmann : stochastique et déterministe

Les techniques de résolution de I’équation de Boltzmann par une approche particulaire de
type Monte Carlo sont utilisées depuis plus de 40 ans comme une méthode numérique pour
simuler le transport hors-équilibre dans les dispositifs & base de semi-conducteurs. 1l s’agit
d’un mode¢le semi-classique, ce qui signifie que les porteurs suivent la structure de bandes et
que les interactions sont traitées dans le cadre de la regle d’or de Fermi. Explicitons le terme
de collision de I’EB :

of

ot Upkkf 1- £, )d%'= [ By fi (1= f )| (I-111.1.5)

coll (2 )

P« (resp. B.,) représente la probabilité de diffusion de I’état k (k) vers I’état k' (k) par

unité de temps. La probabilité de diffusion d’un état initial k vers un état final k' par unite de
temps s’écrit :
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_ 2 _
S| =7”\M¢,k.\25(5) (1-111.1.6)

ou M, ,. est la transformée de Fourier de I’'Hamiltonien perturbatif de I’interaction considérée

i évalué entre les états k et k', etou S(E) assure la conservation de I’énergie totale en jeu.

Le principe de la Méthode Monte Carlo est de modéliser des quasi particules (qui
représentent chacune une certaine quantité d’électrons ou de trous réels) et de suivre leurs
positions dans I’espace réel et dans 1’espace réciproque au gré des champs et des interactions.
L’abondance des électrons permet de reconstruire la fonction de f. Il ne s’agit pas d’une
résolution compléte de ’EB. S’agissant du terme de collision, seul le changement d’état
depuis la position de 1’¢électrons considéré vers un autre état est considéré. On parle de terme
de sortie. La probabilité pour un porteur de venir dans 1’état de 1’électron consideré (terme
d’entrée) correspondrait au terme de sortie d’électrons voisins. Ces termes d’entrée qui
doivent étre explicités dans les autres technique de résolution de I’EB sont lourds et
complexes.

Une résolution stochastique de I’EB consomme beaucoup de temps car il faut considérer
beaucoup de particules pour atteindre une certaine fiabilité.

La littérature concernant la résolution de I’EB par des approches MC est extrémement
abondante [Hes91] [Jac89] [Jacl2]. Le raffinement du « solveur» s’apprécie suivant la
structure électronique considérée, le nombre d’interaction envisagé, le raffinement des calculs
des taux d’interaction et des états aprés I’interaction et enfin la prise en considération du
produit scalaires des parties périodiques des fonctions de Bloch. Tout comme pour les
modeles DD, HD ou EB la résolution peut étre 1D, 2D ou 3D dans 1’espace réel. S’agissant de
I’approche Monte-Carlo, ¢’est la dimension du « Solveur » de 1’équation de Poisson qui
déterminera la dimension de I’ensemble.

Cependant, certains mécanismes ne sont pas facilement accessibles via un simulateur MC. I
s’agit de mécanisme lents qui reléveront donc a 1’échelle des probabilités d’interaction
comme des événements trés rares. On peut songer a des mécanismes de recombinaison
radiatifs ou a des mecanismes de recombinaisons via des états localisés en modeste
concentration.

Ainsi, pour les dispositifs fonctionnant a trés basse température ou dans lesquels les
recombinaisons jouent un role clef, on peut songer a utiliser des outils de modélisation
numériques réalisant une résolution numériquement déterministe de 1’équation de Boltzmann.
Les professeurs Nougier et Vaissiéres de ’université de Montpellier [Vai92] ont développé de
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telles approches. Dans 1’équipe Ephycas, plus récemment, cette approche a fait 1’objet de
deux théses [Cav00] [Ric04]. Mais il s’agissait d’aborder exclusivement 1’espace réciproque,
le maillage de la zone de Brillouin nécessitant beaucoup de ressources mémoires.

Depuis le début des année 1990, une approche basée sur une décomposition de la
fonction de répartition sur une base d’harmoniques sphériques a pris de I’ampleur [Gnu91].
Aujourd’hui, cette approche semble la mieux adaptée pour résoudre directement 1’équation de
Boltzmann dans les transistors bipolaires. En présence d’hétérojonction, elle semble
insurclassable [Junll]. Mais la prise en considération de certaines interactions demeure
lourde et incompléte. Les termes de sortie du terme de collision de I’EB s’appuient sur des
intégrales présentant des singularités.

4. Quelques éléments sur les modeles « quantiques »

La dynamique des porteurs dans les semi-conducteurs est par essence quantique. La
résolution de I’équation de Boltzmann qui opére sur r et sur k ne saurait reproduire
parfaitement la nature quantique des particules dans la matiére (ne serait-ce qu’a cause de la
relation d’incertitude d’Heisenberg). Bien entendu, 1’électron dont il est question dans I’EB se
trouve toujours sur un état qui est un état propre de I’Hamiltonien non perturbé du cristal
(avec les simplifications d’usage afin de disposer d’un opérateur tractable). Certes, les
transitions entre ces états, solution stationnaire de I’Hamiltonien, sont traitées dans un
formalisme quantique et enfin, il est vrai qu’il est possible d’adjoindre a I’EB des traitements
spécifiques pour intégrer 1’effet tunnel si nécessaire... Mais il n’en demeure pas moins que
I’approche demeure classique.

Dans la référence [Jacll], le lecteur trouvera au chapitre 16, une discussion sur les
criteres a considérer pour opérer un basculement vers une prise en compte du transport
quantique méme dans un systéme homogene. Il n’est pas question de les reprendre
intéegralement ici. La discussion est subtile et embrasse des questions de fond de la
thermodynamique statistique des processus hors équilibre. Mais il faut juste retenir que la
cohérence, le déphasage et I’intrication qui operent sur des échelles de temps et d’espace
respectivement courtes et petites sont également a I’ceuvre dans n’importe quel échantillon de
SC homogene. 1l n’est nul besoin de considérer un MOS Ultime ou une diode a effet tunnel
résonnant pour rencontrer la nécessité d’intégrer la modélisation du transport quantique. Les
temps courts imposent également cette démarche. Lorsque 1’auteur part des temps
caractéristiques du transport semi-classique, nommément (le temps moyen de vol libre t, le
temps de relaxation du moment et de I’énergie T, et te, et le temps correspondant a la durée
de l’interaction t¢), il conclut que le critere fort a respecter pour légitimer le recours a
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I’approche semi-classique serait que tf soit supérieur a 10 fs. Cependant, il admet qu’en
absence d’effet tunnel ou de résonnances, 1’approche semi-classique continue a produire des
résultats pertinents bien au-dela de cette limite.

Il existe plusieurs méthodes pour modéliser le transport quantique. On peut songer a la
résolution de I’équation de Liouville avec le formalisme de la matrice densité [Fer92], le
recours aux fonction de Wigner [Dol10] ou 1’usage des fonctions de Green hors équilibre
[Dat05]. En 2018, cette derniere approche semble faire consensus — si on en juge par le

nombre impressionnant d’articles qui s’y référent.
Je n’aborderai pas plus avant la mise en ceuvre de ces approches car je n’y ai pas eu

recours. Dans le cadre de cette thése, la résolution de I’EB par 1’approche MC a été largement
utilisée, sans doute au-dela de ce qu’elle peut produire.
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IV. Objectif et composition du manuscrit

La diode Schottky constitue la pierre angulaire des circuits de détection, des multiplieurs
de fréquence ou encore des mélangeurs dans la bande de fréquence du THz, notamment grace
a son comportement non-linéaire. L’objectif de cette thése est d’optimiser les caractéristiques
de ce composant pour deux fonctions non-linéaires aux fréquences THz — la détection et la
multiplication de fréquence — celles-ci ayant des facteurs de mérites bien spécifiques. Pour
réaliser cette optimisation, un code particulaire Monte-Carlo (MC) résolvant 1’équation de

Boltzmann couplée a I’équation de Poisson a été développé.

Le chapitre Il constitue une part conséquente du travail de thése et se décompose en deux
parties : une partie est consacrée au développement du code MC et une autre a la modélisation
électrique de la diode Schottky issue de la modélisation MC.

Les chapitre III et IV visent I’optimisation des caractéristiques de la diode Schottky pour
la multiplication de fréquence — plus spécifiquement le doubleur de fréquence — et la
rectification sur un circuit spécifique souvent utilisé¢ pour faire de la récupération d’énergie :
la rectenna.

Le chapitre V présente les conclusions de cette thése ainsi que les améliorations qui

peuvent étre apportées sur la modélisation, que ce soit sur le code MC ou encore sur la
modélisation électrique du composant.
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CHAPITRE |1

MODELISATION DE LA DIODE SCHOTTKY : DE LA
MODELISATION MONTE CARLO A LA MODELISATION
ELECTRIQUE

Ce chapitre est composé de quatre parties et constitue une part conséquente de ce travail
de thése. La premiere partie est essentiellement consacrée au travail de modélisation Monte-
Carlo (MC) de la diode Schottky : les conditions aux limites (contact Schottky et ohmique), la
prise en compte du principe d’exclusion de Pauli dans le cas d’un SC fortement dope, les
différents effets a 1’interface métal/SC tels que I’abaissement de la hauteur de barriére par le
champ ¢électrique, 1’effet de force image ou encore ’effet tunnel. L utilisation d’un algorithme
de fusion/division des particules a notamment été développé afin de déterminer la
caractéristique statique pour de faibles tensions de polarisation lorsque la concentration de
porteurs au voisinage du contact Schottky est trés faible. Les différentes techniques

d’évaluation du courant seront aussi décrites.

La deuxieme partie est plutét consacrée a la modélisation électrique de la diode pour
faciliter d’une part son intégration dans un logiciel de simulation électrique et d’autre part son
optimisation. Deux modeéles électriques sont présentés dont un, plus complet, valable jusqu’au
THz en considérant différents effets physiques tels que I’inertie des porteurs. Différentes
techniques sont données pour extraire les parametres de ce modéle complet pour un point de
polarisation donné, depuis la réponse en courant & diverses excitations de faible amplitude a

fréquence variable jusqu’a I’étude des fluctuations de courant et tension (étude en bruit).

La troisieme partie montre la variation des différents éléments du schéma équivalent en
fonction de la frequence en les comparant aux expressions analytiques couramment
rencontrées dans la littérature. Certaines expressions sont ameliorées pour tenir compte de la
possible déplétion du substrat pour des diodes courtes. Une section est dédiée aux effets 2D
dans le cadre d’une modélisation bidimensionnelle de la diode Schottky afin d’illustrer
I’impact de ces effets sur son comportement dynamique.

Enfin, la derniére partie constitue une conclusion générale sur ce chapitre.
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) Modélisation Monte Carlo de la diode Schottky

Dans cette section, nous commengons dans un premier temps par une description du
principe de la méthode Monte-Carlo. Ensuite, nous décrivons succinctement le code MC qui a
été développé pour modéliser la diode Schottky en faisant un focus sur les points qui ont
demandé un travail particulier : les conditions aux limites avec I’injection des particules au
niveau du contact ohmique, un algorithme de fusion/division des particules pour pallier au
faible nombre de porteurs proche du contact Schottky, le principe d’exclusion de Pauli
lorsque le semi-conducteur est dégénéré et I’intégration du phénoméne de force image et de
I’effet tunnel a I’interface métal/SC suivant différents degrés de raffinement. L’ionisation par
choc, phénomene a I’origine du claquage de composants pour des jonctions fortement
polarisées, n’a pas été implémentée dans la version du MC que j’ai couplée a I’espace réel. Ce
mécanisme physique qui a fait ’objet de 3 théses dans 1’équipe [Cav00]-[Ric04]-[Teall] sera
introduit dans I’avenir car il s’avére indispensable. Pour les trois théses évoquées, 1’ionisation
par choc était modélisée uniquement dans 1’espace réciproque. La lourdeur des modéles
développés interdisait tout couplage avec 1’équation de Poisson. Différentes techniques

d’évaluation du courant seront également présentées.

1. Description générale du simulateur MC

La simulation Monte Carlo est un modele particulaire qui consiste a suivre les porteurs
(électrons, trous) au cours du temps dans 1’espace réel et dans I’espace réciproque des

vecteurs d’onde. Ainsi, 1’état d’une particule est représenté par les trois composantes du

vecteur d’onde E(k ky;kz) dans I’espace réciproque et les trois composantes du vecteur

X
position ?(x;y;z) dans I’espace direct. Il s’agit d’une équation de nature classique. Les

particules se déplacent a I’intérieur du semi-conducteur sous 1’action du champ électrique F
et interagissent avec le réseau cristallin. Il s’agit d’un processus itératif constitué d’une série
de vols libres entrecoupés d’interactions. Durant un vol libre, la particule n’est soumise qu’au

champ électrique dont I’effet est de modifier le vecteur d’onde par la relation suivante :

h— =qF 1-1.1.1
praas ( )
Avec % la constante de Planck réduite, F le champ électrique, q la charge de I’¢lectron et

k le vecteur d’onde.

On peut donc accéder par intégration de 1’équation précédente a I’évolution temporelle du

vecteur d’onde.
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La connaissance de la structure de bande d’énergie g(E) dans laquelle se déplace la particule

permet de calculer a chaque instant 1’énergie du porteur. Nous prendrons dans cette approche
simplifiée :

21,2

g(l+ai8):h2m* (11-1.1.2)

Ol ¢, est le coefficient de non-parabolicité et m~ la masse effective de 1’électron au

minimum de la vallée i considérée. Il est aussi possible de déterminer la vitesse de la
particule :

G(E):-w(ﬁ) (11-1.1.3)

Le déplacement de la particule dans I’espace réel s’obtient alors par une simple intégrale
temporelle de la vitesse de la particule.

Aprés un vol libre, la particule subit des interactions qui peuvent potentiellement
modifier 1’énergie du porteur suivant que celles-ci sont élastiques ou inélastiques. Il s’agit de

phénomeénes aléatoires décrits par des lois de probabilités S(E;f’) qui contrblent les

variations du vecteur d’onde K en faisant le lien d’un état initial kK a un état final k’. Lorsque
I’interaction est inélastique, de 1’énergie peut étre échangee avec le réseau cristallin.

Les semi-conducteurs étudiés dans ce manuscrit sont 1’Arséniure de Gallium (GaAs),
I’ Arséniure de Gallium-Indium en accord de maille sur InP (Ings3Gag.47As), I’ Antimoniure de
Gallium (GaSb) et le Nitrure de Gallium (GaN). Les interactions choisies dans le simulateur
sont : les interactions avec les phonons optiques polaires et non polaires, les phonons
acoustiques de petit vecteur d’onde, les phonons optiques et acoustiques inter-vallées (sans
distinction de nature transverse ou longitudinale), les impuretés ionisées et I’interaction due a
I’effet d’alliage pour I’'InGaAs. Le calcul de I’inverse de la longueur d’écrantage g, pour les

impuretés ionisées se fait en passant continument du modele de Debye-Huckel (cas d’une
population de porteurs dégénérée) au modéle de Thomas-Fermi (cas d’une population de

porteurs non-dégénérée) a I’aide des intégrales de Fermi-Dirac F,(77) [Cha81] :

2 E
=9 Fu() avec 7= ﬁ et
gsckBT I:1/2 (77) B

(11-1.1.4)

1 w X!
F = d
() F(j+1)-[° Trexp(x—7)
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Avec n la concentration de porteurs, kg la constante de Boltzmann, T la température et Eg le
niveau de Fermi.

L’approche MC de la dynamique des porteurs constitue une approche semi-classique.
Certes, 1’équation de Boltzmann manipule explicitement et concomitamment les variables
positions et impulsions mais le terme de droite de 1’équation de Boltzmann (terme
d’interaction — section I-111) s’appuie sur la régle d’or de Fermi (perturbation dépendant du
temps entre états stationnaires). Le couplage de 1’équation de Boltzmann avec 1’équation de
Poisson impose une description analytique des bandes et comme nous venons de le voir, nous

avons privilégié I’efficacité (rapidité des calculs) au détriment de la précision.

La figure 11-1.1.1 représente 1’évolution de la vitesse moyenne de dérive des électrons en
fonction du champ électrique pour les quatre semi-conducteurs simulés avec un dopage de
10" cm™. Pour chacun d’entre eux, on peut distinguer deux régimes :

e Un régime linéaire lorsque le champ est inférieur au champ électrique critique. Dans
cette zone, la mobilité des électrons est élevée car leur masse effective est faible en
vallée centrale ou se trouvent les électrons aux faibles énergies.

e Un régime de saturation lorsque le champ est supérieur au champ électrique critique
Ecrit.  L’énergie acquise par les porteurs devient suffisante pour qu’ils subissent des
interactions inter-vallées, augmentant ainsi leur masse effective et diminuant leur
vitesse moyenne.
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Figure 11-1.1.1 — Vitesse moyenne de dérive des électrons en fonction du champ
électrique pour (a) GaAs, GaSb, InGaAs et (b) GaN avec une concentration d’impuretés
ionisées de 10'® cm™ et une température de 300K

Le tableau I1-1.1.1 présente quelques caractéristiques du transport pour les quatre SC choisis.
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GaAs InGaAs GaSb GaN
Masse électrons vallée

0,063 0,041 0,041 0,2
centrale (x my)
Mobilité faible champ
.16 .3 ~ 4500 ~ 7500 < 3000 ~ 900
al10” cm™ (cm?/Vs)
Bande interdite (eV) 1,424 0,81 0,726 3,39
Erv (V) 0,29 0,55 0,084 1,9

Tableau 11-1.1.1 — Présentation de quelques caracteristiques du transport des SC étudiés

Le GaAs a souvent été un matériau de choix pour la réalisation de composants
électroniques ou optoélectroniques grace a sa maturité technologique et a sa haute mobilité
électronique due a sa faible masse effective en vallée I'.

Les propriétés du transport de I’InGaAs sont assez voisines du GaAs. La mobilité¢ des
électrons a bas-champ est plus élevée grace notamment a une masse effective plus faible en
vallée I'. Cette caractéristique permet de réduire 1’effet des résistances séries et d’améliorer le
rendement des dispositifs. Par ailleurs, les contacts métal/SC sur InGaAs présentent une
hauteur de barriére beaucoup plus faible que sur GaAs (0,2 vs 0,9 V), ce qui en fait un SC de
choix pour réaliser de la détection a polarisation nulle (chapitre 1V).

Le GaSb peut paraitre également comme un choix intéressant avec une masse effective
proche de I’'InGaAs. Cependant, I’écart entre la vallée I" et la vallée L est d’environ 0,1 eV :
les électrons de la vallée I' transfert assez rapidement en vallée L. La vitesse de saturation est
plus faible que 1I’'InGaAs et le GaAs. Ce SC est surtout utilis¢é pour réaliser des photo-
détecteurs infrarouges avec une bande interdite de 0,726 eV. La solubilité limite de I’impureté
dans le GaSb est supérieure au GaAs : cette propriéteé a été utilisée dans la base des transistors
bipolaires & hétérojonction avec des dopages pouvant atteindre 10%° cm™ [Wat00].

Le GaN constitue un SC intéressant pour les dispositifs eélectroniques et
optoélectroniques grace a sa grande bande interdite directe (3,4 eV) qui lui permet d’avoir un
champ de claquage, un pic de vitesse et une vitesse de saturation bien plus élevés que les trois
autres SC envisagés dans le cadre de ce travail. Le champ électrique critique est legérement
inférieur a 200 kV/cm et la vitesse de saturation est d’environ 1,4 X 10" cm/s. Un
inconvénient de ce SC est la faible mobilité des électrons sous faible champ, entrainant des
résistances series plus élevées dans les composants électroniques et une diminution des
rendements. En 2018, on ne peut considérer que la filiere GaN est pleinement mature. La
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densité de dislocations traversantes — qui ne sont pas nécessairement toutes actives
électriquement — atteint 10° 410* cm™ selon le substrat hote (Sapphire ou Silicium).

La gestion des conditions aux limites constitue une étape clef dans la modélisation du
dispositif. Elles seront décrites dans la section 11-1.2. Enfin, la résolution de 1’équation de
Poisson 1D a partir de la concentration de porteurs permet d’en déduire le champ électrique le
long de la structure. La résolution de cette équation se fait par une décomposition LU [Vas06]
en utilisant la méthode des différences finies. Deux conditions de Dirichlet sont imposées sur
chacun des contacts.

2. Conditions aux limites

a. Du co6té du contact Schottky

Dans la configuration ou la diode est polarisée trés en direct, on peut négliger le courant
en inverse : le contact Schottky se comporte alors comme un contact absorbant pour les
électrons qui y parviennent. Ceux-ci peuvent éventuellement étre réfléchis (effet associé a
I’effet tunnel — section 11-1.4.1) si ce dernier est pris en compte. Autour de OV et a
polarisation négative, le courant en inverse devient prédominant et il devient nécessaire de
considérer les électrons qui proviennent du métal pour aller vers les SC. Pour déterminer le
nombre de particules a injecter a chaque pas sur le temps, 1’équation (11-1.2.1) donnant la
densité de courant du métal vers le SC est utilisée, de la méme facon que dans [Sun03] :

JH:Akl CTC(E)f, (E)(1-f,(E))dE (1-1.2.1)

Avec A" une pseudo-constante de Richardson, T la température en K, k, la constante de

Boltzmann, TC le coefficient de transmission, f, et f, la fonction de distribution de Fermi-

Dirac dans le métal et dans le SC.

La pseudo-constante de Richardson A" est ajustée pour que, & polarisation nulle, la
densité de courant totale soit nulle. Dans le cas ou I’effet tunnel est considéré, les particules a
injecter sont placées au point de retour (turning point : point correspondant au passage d’une
partie «tunnel » a une partie « classique » ou inversement) suivant leur énergie incidente
[Pas07]. Sinon, elles sont injectées au niveau du contact Schottky.
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b. Du cété du contact ohmique

L’article [Gon96] propose une modélisation du coté du contact ohmique dans le cas d’une
simulation Monte Carlo. L’objectif est de reproduire le comportement d’un contact ohmique
idéal, c’est-a-dire une région a 1’équilibre thermique méme s’il y a du courant. Pour cela, dans

la cellule proche du contact ohmique, la concentration de porteurs libres doit rester constante

et égale a la densité d’atomes donneurs N, .

Plusieurs distributions de vitesse sur les particules injectées du c6té du contact ohmique
ont été comparées afin d’évaluer leur impact sur les caractéristiques statiques et le
comportement en bruit d’une diode Schottky. Une distribution Maxwellienne « pondérée par
la vitesse » (velocity-weighted Maxwellian) pour la composante v, suivant I’axe de la diode

et une distribution Maxwellienne standard pour les deux autres composantes v, et v, donnent

les résultats physiques les plus cohérents au voisinage du contact ohmique sur la
concentration de porteurs, le potentiel, le champ électrique ou encore 1’énergie moyenne des
particules. Ces distributions sont représentées sur la figure 11-1.2.1 et leur fonction de densité

respective s’écrit :

* m;cvf * chV;z
m N m -
f(vx)zﬁvx.e 2ol et f(v,,)= me 2eT (11-1.2.2)
B B

Avec m;, la masse effective de I’électron en vallée centrale.
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Figure 11-1.2.1 — (a) Représentation d’une distribution « Maxwellienne pondérée par la
vitesse » pour la vitesse v, et (b) d’une distribution Maxwellienne pour les vitesses

v, et v,
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D’aprés [Hes91], il est nécessaire de pondérer la distribution Maxwellienne classique par
v, afin de tenir compte d’une probabilité plus élevée pour une particule « rapide » d’entrer
dans le dispositif. L’article [Gon96] proposait également une autre méthode basée sur un
réservoir de particules ou les particules ont le temps de stabiliser leur état avant d’entrer dans
le dispositif. Elle permet certes de ne pas imposer les distributions sur la vitesse des particules
injectées mais nécessite plusieurs mailles supplémentaires pour le réservoir et un temps de
simulation plus important.

Les distributions choisies precédemment supposent que les bandes sont paraboliques et
que le semi-conducteur n’est pas dégénéré. Cependant, dans la zone N*, le dopage N, peut
atteindre 5 x 10*® cm™, correspondant pour GaAs a un SC dégénéré avec un niveau de Fermi
situé bien au-dessus du bas de la bande de conduction. Ceci conduit a une forte modification
des distributions. En considérant que les bandes sont paraboliques et que le SC est dégénéré,

la distribution de vitesse n’est plus une Maxwellienne mais vérifie 1’équation (11-1.2.3) :

myvs, [Nz N
f(vyyz)ocln{ﬂexp{— 2k¥ +F”2{7N_:m (11-1.2.3)

B

Ou N représente la densité d’états effective du bas de la bande de conduction, Ny le dopage et

F,, la fonction réciproque de ’intégrale de Fermi F,, telle que :

Fy (77) = on \/E

—d -1.2.
o Trem(e ) ¢ (11-1.2.4)

Comme précédemment, la distribution de vitesse suivant 1’axe de la diode f(v,) doit étre

multipliée par v, .
Dans le cas du GaAs, le coefficient de non-parabolicité « modifie dans une moindre
mesure les distributions. En tenant compte de la dégénérescence et de la non-parabolicité, la

distribution en énergie est donnée dans ce cas par [Ari92] :
(1+2ae) /e (1+ ae)

f(e)e
E.—E; £
1+exp exp| —

Dans cette configuration, il est difficile d’obtenir analytiquement une distribution pour

J7 N,

avec E, - E, :—FﬂQL—N—J (11-1.2.5)

2 C

chaque composante du vecteur vitesse. On propose alors de déterminer les distributions de k,

, k, et k, par une méthode numérique permettant de reconstruire la distribution en énergie
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donnée par (11-1.2.5). La relation entre 1’énergie et les composantes du vecteur d’onde k,, K,

et k, dans le cas de bandes non-paraboliques est :

1 20h° (2 12 2
=—| 1+ ——(k; +k;+k; ) -1 11-1.2.6
: ZaN I 1k k) (11256)

sC

Pour reconstruire la distribution en énergie, on crée plusieurs triplets (k k,,k ) dont

X1 Ny Rz
chaque composante suit une distribution uniforme entre k . et k _ =-k_ . On calcule

ensuite 1’énergie associée a chaque triplet a partir de la relation (11-1.2.6) en créant une
nouvelle distribution en énergie. Si on « dépasse » la distribution en énergie souhaitée, le

triplet (k,.k

y,kz) est rejeté. Ce processus est réitéré tant que la distribution n’est pas

entierement reconstruite. Les triplets (kx,k k ) non rejetés permettent d’obtenir une nouvelle

y' "z
distribution, normalement identique pour chaque composante. On peut déduire la distribution
de vitesse [Hoc81] telle que :

h ¢
oo M (11-1.2.7)

1+ 2as

L’injection de porteurs du c6té du contact ohmique pourra ainsi s’appuyer sur cette
nouvelle distribution. Les distributions des trois composantes du vecteur vitesse et du vecteur
d’onde sont représentées sur la figure 11-1.2.2 pour du GaAs dopé a 5x 10 cm?®. On
remarque que la forme de la distribution s’approche de la Maxwellienne dans le cas d’un
semi-conducteur non dégénéré mais celle-ci est plus étalée, amenant ainsi a une énergie
moyenne plus élevée, de I’ordre de 4k,T pour un dopage égal a 5 x 10'® cm™. Le coefficient

de non-parabolicité modifie 1égérement les distributions. Pour la distribution suivant I’axe de
la diode, il est nécessaire de la pondérer par v, comme ce qui a été fait précédemment.

Dans cette configuration de semi-conducteur fortement dégénéré, les nouvelles
distributions créées ne peuvent s’appliquer que si le principe d’exclusion de Pauli est pris en
considération dans la zone N*. Celui-ci sera explicité dans la partie suivante.
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Figure 11-1.2.2 — Distribution des vitesses pour du GaAs dopé a5 x 10" cm™. Les

distributions ont été normalisées telles que I’intégrale sur toute la distribution soit égale
al

3. Principe d’exclusion de Pauli

Le principe d’exclusion de Pauli (PEP) joue un rble dans la détermination de la
probabilité de transition de 1’état k vers un état k' par I’intermédiaire du terme 1 f (f’) qui
traduit la probabilité que I’état d’arrivée soit disponible. Pour un matériau non dégénéré, le
niveau de Fermi se trouve en dessous de la bande de conduction, amenant a f(k—) <1letle
principe d’exclusion de Pauli ne joue aucun role. Dans les diodes Schottky sur GaAs, la zone
dopée peut atteindre 5 x 10" cm™. Le niveau de Fermi est alors au-dessus du bas de la bande
de conduction et le terme 1— f (E’) doit étre calculé. Mais ceci suppose que 1’on connaisse a
priori la fonction de distribution des électrons & chaque instant et il devient alors nécessaire
de recalculer a chaque pas sur le temps les probabilités d’interaction, ce qui semble prohibitif

en temps de calculs et en occupation mémoire. Pour contourner cette difficulté, on propose
d’utiliser la méthode de réjection de Lugli et Ferry [Lug85].

La premiére €tape consiste a mailler I’espace réciproque. Le maillage le plus simple

consiste en une décomposition de 1’espace réciproque en plusieurs cellules cubiques de

longueur Ak comme dans I’article [Lug85]. Chaque cellule de volume Q =Ak® peut

comporter au plus N, électrons avec :

20N 2AK°N
° 87°N, 87°N,

(11-1.3.1)

Ou N est le nombre de particules simulées et Ng le dopage.
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En simulant 100 000 particules et en considérant une concentration de porteurs egale a
5 x 10™ cm™, on obtient Ak =2,92x10° cm™ pour avoir N, =4 particules par cellule. On

souhaite mailler entierement la sphére de Fermi dont le rayon, a température nulle vaut :

k| = (37N, )" (11-1.3.2)

Pour un dopage N, =5x10cm™, on a ‘kf‘:5,29x1060m’1. Afin de limiter la taille du

tableau comptant le nombre de particules par cellule élémentaire, seulement un huitiéme de
I’espace réciproque est maillé en considérant les valeurs absolues des composantes du vecteur

d’onde |kx| , ‘ky‘ et |kz|. Le nombre total de mailles s’éléve dans ce cas a 6859.

Lorsqu’on est a une température T non nulle, il n’est pas nécessaire de mailler toute la
sphére de Fermi. Les porteurs qui participent a la conduction sont ceux qui ont une énergie
comprise entre —k. T et k.T .

Pour facilement faire le lien entre 1’énergie et le vecteur d’onde K associées a chaque
élément de volume, on pourrait éventuellement penser a effectuer une discrétisation
sphérique. Cependant, en gardant un espacement dk constant entre chaque sphere, le nombre
d’¢électrons maximal que doit contenir chaque maille n’est pas constant, ce qui amene a sur-
échantillonner le centre de zone et a sous-échantillonner le reste. On peut néanmoins avoir
recours a un maillage non-linéaire avec une recherche rapide des index sur les éléments du
volume. L’espacement dk entre chaque sphere n’est donc plus constant pour contenir le
méme nombre de particules. Le rayon k, de la p-ieme sphére pour obtenir N, particules dans
chaque élément de volume vérifie dans ce cas :

s 2 1/3 2 1/3
N, = ZQCV _ kpN d’ou kp _ 3p7Z' NeNd — p1/3kS avec ks = 37Z.N—6Nd (”-|33)
87 3x°N, N N

L’indice de I’élément de volume p correspondant au k de la particule a traiter est alors déduit
facilement en prenant :

3
p= (—] ol [ | représente la partie entiére par exces (11-1.3.4)
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Le maillage de I’espace réciproque est seulement réalisé a I’intérieur de la sphere de Fermi.

L’indice maximum p,,, correspondant au dernier élément de volume vaut alors :

kY| [N
Pros = (k_] —{N—] (11-1.3.5)

En prenant la méme configuration que précédemment (N =100 000 et N =4), on

arrive a un total de 25 000 mailles en maillant toute la sphére de Fermi, soit presque quatre

fois plus qu’en maillant un huitiéme de 1’espace réciproque avec des ¢léments cubiques.

Aprés le processus d’interaction, une technique de réjection a été mise en ceuvre pour
accepter ou non le processus d’interaction : un nombre aléatoire est tiré entre 0 et 1 puis
comparé au taux d’occupation de la maille considérée. Dans le cas ou ce nombre est supérieur
au taux d’occupation, I’interaction est rejetée. Sinon, elle subit I’interaction et continue son
vol libre. Cette méthode permet d’éviter de recalculer a chaque pas sur le temps les taux
d’interactions. Cependant, cette technique de réjection n’est appliquée qu’a la fin de chaque
interaction mais pas a la fin des vols libres, ce qui peut conduire a une fonction de distribution
supérieure a un pour de faibles énergies [Bor98]. En effet, les particules peuvent se retrouver
dans une cellule ou elles n’ont pas d’état disponible et donc dépasser le taux d’occupation
maximal de la cellule d’arrivée. On propose, dans le cas ou 1’état d’arrivée n’est pas
disponible a la fin du vol libre, que la particule retourne dans la cellule ou son dernier état
était disponible. De plus, les trois composantes du vecteur d’onde sont randomisées en
veillant a ce que la particule reste dans sa cellule. Ce traitement spécifique a été ajouté car des
« sauts » étaient observés dans les distributions.

La distribution en énergie et la fonction de distribution obtenues pour un champ de 1
kV/cm avec les deux maillages présentés (cubique et sphérique) sont donnés sur la figure I1-
1.3.1. Ces courbes sont egalement comparees a la distribution en énergie donnée par
I’équation (11-1.2.5) et a la fonction de Fermi-Dirac. Quelle que soit la discrétisation utilisée,
on constate que la fonction de distribution est bien inférieure a 1 pour toutes les énergies et
qu’elle est voisine de la fonction de Fermi-Dirac. Néanmoins, la discrétisation sphérique
augmente d’un facteur deux les temps de simulations a cause du calcul de 1’indice p donné par
I’équation (11-1.3.4).
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10 —— Equation (11-1.2.6) c 1 pe= ——Fermi-Dirac
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Figure 11-1.3.1 — (a) Distribution en énergie des particules et (b) fonction de distribution
associée avec la méthode de Lugli et Ferry (LF) pour Ng =5 x 10* cm™, N = 100 000,
Ne = 4 et un champ électrique de 1 kV/cm avec un maillage cubique et sphérique

Etude d’une diode Schottky

Lorsque le principe d’exclusion de Pauli n’est pas pris en compte, le potentiel sur le
contact ohmique est calculé en faisant 1’approximation de Boltzmann et les distributions de
vitesse dans le cas d’un SC non-dégénéré (section 11-1.2.b) sont utilisées pour I’injection des
porteurs.

La figure 11-1.3.2 illustre la distribution spatiale normalisée de 1’énergie le long d’une
diode Schottky dopée a5 x 10*” cm™ sur 250 nm (zone N) et & 5 x 10'® cm™ sur 50 nm (zone
N™). Avec ces valeurs de dopage, le PEP doit étre pris en compte sur toute la longueur et la
distribution de vitesse des porteurs injectés sur le contact ohmique est modifiée telle que
présentée dans la section 11-1.2.b. On observe bien une modification de la distribution le long
de la structure dans la zone N, dans la zone N* et au niveau de la transition N-N*. Sans le
PEP, la distribution n’est pas modifiée le long de la structure et on retrouve la distribution
classique d’un SC non-dégénéré, excepté dans la région proche du contact Schottky ou la
distribution de vitesse tend vers une demi-Maxwellienne [Bac76], expliquant ainsi I’allure de
la distribution dans cette zone sur la figure 11-1.3.2.

Bien que la méthode de Lugli et Ferry (LF) présente I’inconvénient d’étre lourde en temps
de calcul et en stockage de données lors du couplage avec 1’espace réel, nous conserverons
cette solution pour prendre en compte le PEP lorsque des dopages supérieurs & 5 x 10*" cm™
sont considérés. Le maillage sous forme de cubes est également retenu pour garder des temps
de simulation raisonnables par rapport au maillage sphérique. D’autres auteurs [Fis88]
[Zeb07] ont également propose de calculer au cours du temps les parametres de la fonction de
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distribution et d’utiliser ensuite la méme méthode de réjection de LF pour accepter ou non le

processus d’interaction.

o

a3

-
Distribution

Distnabution

100 200 = Ene (V) 0 0,1 0,2 0,3 0,4
Distance (nm) 30993 . Energie (eV)

Figure 11-1.3.2 — (a) Distribution spatiale normalisée de I’énergie pour une diode dopée a
5 x 101" cm™ dans la zone N et & 5 x 10'® cm™ dans la zone N* (b) Distribution
normalisée de I’énergie a une distance de 0 nm (contact Schottky) 125 nm (zone N), 250
nm (transition N-N*) et 275 nm (zone N*)

Avec la condition aux limites précédente, il faut également veiller a ce qu’il existe un état
disponible pour la particule injectée dans la cellule proche du contact ohmique. La figure 11-
1.3.3 représente la variation spatiale de la concentration de porteurs et du champ électrique du
coté du contact ohmique dans la méme configuration que la figure 11-1.3.2. On remarque que
le champ électrique n’est pas nul sur le contact ohmique (X = 300 nm) a cause d’une
accumulation de porteurs dans cette zone avec cette condition aux limites. La concentration
de porteurs en x = 300 nm est néanmoins bien égale & 5 x 10'® cm™. Nous avons tenté de
modifier cette condition limite en ajoutant un réservoir de 50 nanometres, dans le méme esprit
que l’article [Gon96]. Bien que le temps de simulation soit multiplié par 1,2 avec
’augmentation sensible du nombre de porteurs dans la zone N*, la concentration de porteurs
est bien constante proche du contact ohmique et le champ électrique est nul. Nous
conserverons pour la suite cette condition aux limites lorsque le principe d’exclusion de Pauli

est considéré dans la zone N*.

Nous avons également constaté, en modifiant différents parameétres physiques tels que la
longueur de la zone N, la longueur de la zone N*, ou encore la longueur du réservoir que des
écarts de 30 % sur le courant statique pouvaient étre observés suivant la configuration

considérée.
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Figure 11-1.3.3 — (a) Variation spatiale de la concentration de porteurs et (b) du champ
électrique. Le contact ohmique est situé en x = 300 nm et ’homo-jonction N/N* a
250 nm.

Le tableau 11-1.3.1 illustre les différentes configurations simulées avec le courant obtenu
pour une tension de 0,7 V (tension pour laquelle la résistance série n’est pas visible sur la

caractéristique statique) et D’erreur sur le courant par rapport a la configuration 1. 7

représente la longueur de la zone N, 7 . la longueur du réservoir, t,... le temps attendu avant

trans

de commencer a calculer la moyenne du courant, t., le temps choisi pour faire la moyenne

du courant, At le pas temporel, Ax le pas spatial, Ng/¢ . le dopage et la longueur de la

zone N*. Le dopage de la zone N est fixé a5 x 10 cm™ et la surface & 1 pm?. np1 représente
le nombre de particules simulées dans une maille de longueur Ax pour une concentration de
porteurs égale a N, . Les parametres qui influencent le plus le courant sont : le dopage de la

zone N* (configuration 9), la longueur du réservoir (configuration 3 et 13), la longueur de la
zone N (configuration 10 et 14). Ces valeurs ne devraient pas étre si différentes de la
configuration 1.

Cette étude montre que I’injection des porteurs du coté du contact ohmique conditionne
le courant en statique. Dans 1’article [Parl1b], la simulation d’une diode 1D sur GaAs en
Monte-Carlo sans prendre en compte I’effet tunnel a I’interface métal/SC conduit a un
coefficient d’idéalité n d’environ 1,4 sur la caractéristique statique. Il n’y a a priori aucune
raison que le coefficient d’idéalité ne soit pas proche de 1 dans cette configuration, le SC
n’étant pas dégénéré dans la zone N (10 cm™). Il est possible que le traitement effectué sur
la condition aux limites avec le principe d’exclusion de Pauli dans la zone N* dopée & 2 x 10®
cm™ en soit la cause. Par ailleurs, méme en considérant le modéle de 1’émission
thermoionique pour un semi-conducteur dégénéré (sans effet tunnel), le coefficient d’idéalité

reste égal a 1. En effet, a partir d’une certaine tension, la distribution associée a la portion de
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porteurs qui ont 1’énergie suffisante au début de la ZCE pour atteindre le contact Schottky suit

I’approximation de Boltzmann.
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Config. | £/, (am) | £ (nm) |t (ps) | L, (Ps) | dt(fs) | dx (nm) npl N, (cm™) EW (hm) C?K;t Erreur (%)
1 100 50 10 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,134 0
2 150 50 10 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,140 4,5
3 100 100 10 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,150 11,9
4 100 50 20 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,129 3,7
5 100 50 10 20 1 2 6000 5% 10" 50 0,131 2,2
6 100 50 10 10 0,5 2 6000 5% 10" 50 0,132 1,5
7 100 50 10 10 1 1 6000 5% 10" 50 0,134 0
8 100 50 10 10 1 2 12000 | 5x 10" 50 0,120 10,4
9 100 50 10 10 1 2 6000 10" 50 0,178 32,8
10 100 50 10 10 1 2 6000 5% 10" 100 0,142 6,0
1 300 50 10 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,150 11,9
12 500 50 10 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,151 12,7
13 100 200 10 10 1 2 6000 5% 10" 50 0,166 23,9
14 100 50 10 10 1 2 6000 5x 10" 200 0,155 15,7
Tableau 11-1.3.1 — Influence de la variation de différents paramétres sur le courant total et calcul de ’erreur par rapport a la

configuration 1 pour une tension de 0,7 V, un dopage de 5 x 10*” cm™ dans la zone N et une surface de 1 pm?




4. Interface métal/semi-conducteur

a. Hauteur de barriére

Le premier modele sur la formation d’une barriere Schottky a ’interface entre un métal et
un semi-conducteur a été proposé par Schottky [Sch39] et Mott [Mot39] en 1939. Ce mod¢le
considere le métal et le semi-conducteur indépendant I’un de 1’autre. La hauteur de barricre

@5, vue par les électrons du métal, réputés étre au voisinage de la surface de Fermi, est alors
donnée par la différence entre le travail de sortie ¢, du métal (i.e. I’énergie nécessaire pour
extraire un €lectron du niveau de Fermi du métal) et I’affinité électronique y, du métal (i.e.

I’énergie nécessaire pour promouvoir un électron localisé en bas de la bande de conduction au

niveau du vide) :

Pon = P — Xs (11-1.4.1)
\.;"~.f"‘i'l~"",
Métal . Semi-conducteur (b)
A S > Fy
| ‘ .
| qz. A B L
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(a)
Figure 11-1.4.1 — Diagramme des bandes pour un contact métal/SC (a) avant mise en

contact et (b) aprés mise en contact a I’équilibre (pour ¢, > ¢.)

Rappelons quelques €éléments de la théorie IGS (Induced Gap States). En 1965, Cowley
et Sze [Cow65] ont proposé un modele analytique d’une barriere Schottky non idéales qui
inteégrerait des états de surfaces. Les principales caractéristiques du modele sont indiquées en
figure 11-1.4.2. Une trés fine couche d’interface isolante entre le métal et le semi-conducteur
dont 1’épaisseur & est de l'ordre de quelques couches atomiques est introduite. Dans
I’approche initiale I’origine de cette couche est obscure. Mais elle joue un rdle essentiel dans

la conservation de la charge :

Qu +Qs +Qg =0 (11-1.4.2)
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Quw est la charge superficielle a la surface du métal, Qs est la charge de la zone deplétée du
c6té du semi-conducteur et Qss est la charge de surface constituée d’un dipodle électrique avec
une séparation de 1’ordre des dimensions atomiques (dip6le microscopique).

qd)Bn
Er
Qy
—
Figure 11-1.4.2 — Diagramme de bande a I’équilibre pour une barriére Schottky non

idéale d’apres Cowley and Sze

Plut6t que d’imaginer le métal et le SC séparés par une fine couche d’isolant comme le
firent Cowley et Sze, la modélisation IGS consiste a supposer que I’interface est une couche
de SC mais dont la réponse électronique est caractérisée par sa fonction diélectrique a haute
fréquence (optique), £1sr, plutdt que par sa fonction diélectrique statique.

D’apres des considérations liées a 1’électrostatique et aux bandes d’énergie, Cowley and

Sze ont estimé la hauteur de barriére Schottky ¢,, sous la forme suivante (en ignorant I’effet

de force image) :
Pan = Sws (¢m_ls)+(1_sms)(%_¢oj (11-1.4.3)

E; est I’énergie de bande interdite, ¢, est le niveau de neutralité de la charge référencé par
rapport au sommet de la bande de valence et S, est un facteur de pondeération qui dans le
cadre des IGS s’apparente a pente S, =dd,,/d¢, . D’autre part, ce paramétre peut étre

calculé d’une autre fagon et peut étre mesuré a I’aide de mesures de capacité.

s .1 _ 1
" 1. s 1+%S (11-1.4.4)
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Ou Dss est la densité d’états de surface, C; la capacité par unité de surface de la fine couche
d’isolant d’interface et Css la capacité par unité de surface liée aux états de surface.

La formule de la hauteur de barriére tend vers la jonction idéale si Dsstend vers 0 (on retrouve
alors la relation de Mott-Schottky). En revanche, si la densité d’états de surface est trés

E . :

grande, Sus tend vers 1 et ¢, * —=—¢,. On parle de blocage du niveau de Fermi (Fermi level
q

pinning).

En 1977, Louie et al. [Lou77] ont montré que les effets des états d’interface étaient plus
prononcés dans les matériaux a fort caractére covalent que dans les semi-conducteurs a fort
caractere ionique. En 1977 et 1978, Tejedor et Flores [Tej77] [Tej78] ont introduit le concept
de niveau de neutralité de charge et de dipdle dans la problématique des interfaces. En 1984,
Tersoff a produit un modéle pour la jonction Métal-SC [Ter84]. Tersoff a souligné que la
localisation du niveau de neutralité¢ de charge pouvait étre li¢ au point de branchement de la

structure électronique complexe du semi-conducteur massif.

En 1986, Monch propose une formulation empirique du parameétre d’interface SMS, sous la

forme :

AX
1+0.1(g, 1)’

Sys = (11-1.4.5)

Ax=0.86 eV/Unité de Miedema est le coefficient de proportionnalité entre le travail de sortie

et I’¢lectronégativité de Miedema des métaux.

Cette formule joue un role clef dans les approches empiriques des états de surface.
D’aprés Monch, la hauteur de barriere idéale d’une Schottky de type p, s’établit sous la

forme :
(DBp :q)gp_SMs(Xm_Xsc) (11-1.4.6)

ou Oy =W, -W, (F) est la différence d’énergie entre le sommet de la bande de valence en

centre de zone a 1’énergie de point de branchement. Il correspond a une hauteur de barriére

sans transfert de charge.
Le concept explicité par Baldereschi [Bal73] selon lequel la valeur de fonction en certains

points k, spéciaux, de la zone de Brillouin est égale a la valeur moyenne de la fonction sur

toute la zone de Brillouin facilite le calcul de 1’énergie au point de branchement des semi-
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conducteurs réels. Selon 1’auteur, le meilleur point spécial serait ky,,, = (2m/a) (0.6223, 0.2953,

0), a étant le paramétre de maille.

En ajustant les résultats de Tersoff, Mdnch a établi la relation :
DF, = 0.4,y —[W, () =W, (K, )] (11-1.4.7)

Ou Wy, est I’énergie de bande interdite diélectrique. Le lecteur trouvera le détail des calculs

dans la référence [Mon11].

Cette approche phénoménologique n’est pas pleinement satisfaisante. Il conviendrait pour
chaque couple métal/SC d’effecteur des calculs ab initio afin d’apprécier finement les états
¢lectroniques de surface dans le gap ou au-dela des extrema des bandes du matériau massif
ainsi que les densités d’états. Cependant, de tels calculs, a supposer qu’ils soient corrects, ne
diraient rien d’éventuels états extrinséques. Le lecteur fera profit de la lecture de I’article de
review de Raymond T. Tung [Tun14] qui discute assez longuement des limites des approches
analytiques dont reléveraient, selon lui, celles de Monch. Pour Tung, il n’y a pas d’alternative

aux calculs ab initio pour le calcul des états de surface ou d’interface.

Cependant, le traitement évoqué au début de ce paragraphe peut étre mis en ceuvre en
présence d’états intrins€éques ou extrinséques et s’appuie, possiblement, sur des mesures. La
couche d’oxyde suggérée par Cowley et Sze n’existe, sans doute pas souvent, et nous avons

vu comment dépasser cette contradiction.

S’il ne s’agissait que de reproduire la caractéristique I-V de la diode Schottky en direct,
entre V = 0 et le voisinage de ¢, il ne serait pas nécessaire de discuter plus avant. Une valeur
moyenne de cette hauteur de barriere serait largement suffisante car le champ électrique a
I’interface varie assez peu et les effets de force image et tunnel associés a 1’émission
thermoionique conviendraient pour reproduire ou expliquer le courant en régime direct. Mais
il n’en va pas de méme pour la diode polarisée en inverse. Suivant la longueur et le dopage de
la zone N, le pic de champ électrique a I’interface peut devenir tres élevé. Le courant tunnel
peut donc varier avec le tension inverse appliquée V.. Trois effets controlent ce courant et son

augmentation avec V.

En effet, si on ne consideére que 1’émission thermoionique pour expliquer le courant en
inverse sans modulation de la hauteur de barriére, alors ce courant devrait étre strictement
constant. La prise en compte de I’effet tunnel introduit une premicre dépendance du courant
en inverse /, avec V,. La prise en compte de I’effet de force image impose une dépendance de

I, avec V,. Ces deux effets sont qualifiés de doux. L’effet physique de nature a produire une
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manifestation spectaculaire sur le réseau /,-V, est la modulation de la hauteur de barriére par

le champ ¢lectrique a I’interface.

Revenons a la densité d’états d’interface Dss. On a vu que plus elle était élevée, plus on
assistait a un verrouillage du niveau de Fermi a I’interface. Suivant ce paramétre, la hauteur
de barriere sera susceptible d’étre modulée par la valeur du champ électrique a ’interface,
indépendamment de ’effet de force image. Dans la référence [Rho88], Rhoderick et Williams
propose une formulation de la hauteur de barricre de la jonction M-SC sous la forme :

O&q

= -aF,,, avec @ = ———>— -
¢Bn ¢Bn0 max v (9i +q5DSS (“ |48)

Ou F4 est le champ électrique au sommet de la barriere.

Nous aurons besoin de ce parameétre plus tard pour divers matériaux III-V. Malgré une
¢tude bibliographique serrée, il n’a pas été possible de déterminer ce paramétre avec précision
pour InGaAs et GaSb. Alors que quelques données permettraient de le calculer pour GaAs et
GaN. Dans la phase de recherche de la structure optimale de la diode Schottky pour réaliser
un doubleur de fréquence ou un circuit de rectification, nous avons choisi de réaliser des
simulations avec deux valeurs extrémes de ce paramétre : explicitement 15 et 35 Angstroms.
Nous pourrons ainsi nous faire une opinion sur le réle qu’il joue sur le fonctionnement de la

diode en inverse.

b. Effet de force image

Le phénomene de force image [Sze06] qui se produit a I'interface métal/semi-conducteur
entraine un abaissement de la barriére de potentiel a cause du champ électrique au voisinage
de cette interface. En effet, lorsqu'un électron du semi-conducteur approche de l'interface, il
induit dans le métal une charge positive fictive, symétrique de celle de I'électron par rapport a
I'interface. L'interaction électrostatique entre ces deux charges va faciliter le passage de
I'électron dans le métal, ce qui peut étre assimilé a un abaissement spatial de la barriére de
potentiel au voisinage du contact Schottky. En supposant que la bande de conduction est
linaire sur quelques nanométres, I’ajout de I’effet de force image modifie le profil tel que :

2

q

E.(X)=0d, —QqF._ X——"—
C( ) q%n q max 167T€SCX

(11-1.4.1)

Avec ¢, la hauteur de barriére a I’interface métal/SC vue par les électrons du métal, F ,, le

champ électrique maximal a I’interface métal/SC et & la permittivité du SC.
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Figure 11-1.4.1 — Variation de la bande de conduction proche de I’interface métal/SC
avec la prise en compte de I’effet de force image

La figure 11-1.4.1 illustre I’évolution spatiale de la bande de conduction. On constate un

abaissement de la barriére de valeur A¢ a la distance x,, telle que :

/qF , q
Ap= [—mx et X = |—— 11-1.4.2
¢ 4re,, " dre F . ( )

L’allure du potentiel a I'interface métal/SC sera légerement modifiée pour le calcul du

coefficient de transmission avec la prise en compte de I’effet tunnel.

c. Effet tunnel

Dans le modele de 1’émission thermoionique (TH) [Sze06], les électrons qui ont une
énergie E inférieure a la hauteur de barriére ne peuvent pas passer la barriere de potentiel et
retournent au début de la ZCE. Le coefficient de transmission TC définissant la probabilité
qu’un électron d’énergie E (référencée par rapport au niveau de Fermi dans le métal Esn)
passe la barriére vaut dans ce cas :

1si E>qg,

1-1.4.
0 sinon ( 3)

TC(E)={

La prise en compte d’effets quantiques en considérant la nature ondulatoire de 1’électron
permet de montrer non seulement que la probabilité de traverser la barriére est non nulle

lorsque E <qg, mais aussi qu’elle est différente de 1 lorsque E > qg,, (I’électron peut étre
réfléchi) : ¢’est I’effet Tunnel. Ce processus a un impact non négligeable sur le comportement

des diodes Schottky, notamment lorsque la barriere de potentiel est fine, ce qui est le cas pour
des dopages élevés (typiquement supérieurs & 10*" cm™ pour le GaAs).
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Dans 1’approximation de la fonction enveloppe et de la masse effective, la résolution de
I’équation de Schrodinger 1D donnée par 1’équation (11-1.4.4) permet alors de déterminer le
coefficient de transmission associé a la barriére.

h* dy(x
V) L 4w = En(x) (11-1.4.4
2m  dx
Avec : m’ la masse effective des porteurs dans la zone considérée

#(x) le potentiel le long de la structure en volt
w(x) la fonction d’onde

E D’énergie de I’¢lectron

Plusieurs degrés d’approximations peuvent étre utilisés pour résoudre cette équation. En
faisant 1’hypothése d’un potentiel variant lentement avec la position, on arrive a
I’approximation WKB (Wentzel Kramers Brillouin) qui ne consideére pas la réflexion
potentielle des porteurs ayant une énergie supérieure a la hauteur de barriere. Si I’effet de
force image n’est pas pris en compte, le potentiel peut étre considéré comme linéaire sur
quelques dizaines de nanometres et le profil de la bande de conduction Vérifie :

E.(X) ==0F, X+ 04, (11-1.4.5)

Avec F_ le champ électrique maximal a I’interface.

Le coefficient de transmission vaut alors, dans 1’approximation WKB [Mat00] :
4 »\f 3/2 i
si E<qg,
TC(E): 34 F (11-1.4.6)
1 si E>qd,

Les solutions « exactes » de 1’équation de Schrodinger simplifiée (11-1.4.4) dans le semi-
conducteur font intervenir les fonctions de Airy de premiére et de seconde espéce,
respectivement notées Ai et Bi [Forll]. En supposant que la fonction d’onde dans le métal
s’écrive sous la forme d’une onde plane et en appliquant la continuité des fonctions d’ondes et
de leurs dérivées a I’interface, le coefficient de transmission est déduit a partir du rapport des

courants de probabilité associés a I’onde incidente et a ’onde transmise a travers la barricre
de potentiel [Rek99] :
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4v_ gt
TC(E) = s 1-1.4.7
&) (Ai0+Vv,,Bi0")’ +(Bi0 v, Ai0')° ( )

Avec: A0 Ai(u,); BiO=Bi(y,) ; Al = AU gig BB 9
u u=u, u U=, quax
"k 2m.E oM QF,, )
vms=rr:TkF Kk, = 22 et k. :(—mscqz max} .

La prise en compte de I’effet de force image modifie le potentiel au voisinage du contact
Schottky (section 11-1.4.b) et il devient alors nécessaire de calculer numériquement le
coefficient de transmission. L’utilisation des matrices de transfert en considérant le potentiel
linéaire par morceaux est une technique répandue [Ren07]. Pour chaque nceud i du maillage
dans la zone ou I’effet tunnel est considéré, il existe une matrice T; permettant de relier de part
et d’autre, I’onde incidente et ’onde transmise. Les termes de la matrice T; dépendent du
champ électrique dans chaque maille et font intervenir les fonctions de Airy. Le coefficient de
transmission total est déduit a partir du produit des matrices de transfert.

Avec D’effet de force image, le profil de la bande de conduction est donné par 1’équation
(11-1.4.1). Cette équation est problématique lorsque x tend vers O car le potentiel tend vers
I’infini. Par conséquent, on propose de modifier 1’allure du potentiel pour éviter cette

divergence. Il est choisi constant et egale a ¢, —A¢ jusqu’a 2X, puis egal au potentiel sans

FI au-dela dans le méme esprit que [Barl3]. Le coefficient de transmission sera légerement
sous-estimé pour des énergies voisines de la hauteur de barriére. La méthode des matrices de
transfert peut devenir lourde en temps de calcul et cet arrangement du potentiel a également
I’avantage de se ramener au produit de deux matrices de transfert pour le calcul du coefficient
de transmission.
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Figure 11-1.4.2 — (a) Profil du potentiel sans I’effet de force image (FI), avec FI et modifié
pour le calcul du coefficient de transmission en fonction de la distance, (b) Coefficient de
transmission en fonction de I’énergie pour les différents degrés d’approximation (TH,
WKB, Airy et FI) avec Fnax = 100 kV/cm et ¢pn = 0,88 eV sur GaAs

La figure 11-1.4.2 présente le coefficient de transmission en fonction de 1’énergie pour les
quatre modeles (TH, WKB, AIRY et FI) avec un champ electrique égal a 100 kV/cm a
I’interface métal/SC. La hauteur de barriére est égale a 0,88 eV et le semi-conducteur est le
GaAs. Le choix de la masse de 1’¢lectron dans le métal n’a, a ma connaissance, jamais été

tranchée. L’article [Ren07] choisit de prendre la méme masse que 1’¢lectron dans le SC,
[Ber17] la choisit telle que m_, =m, et d’autres [Bar13] présentent les résultats pour ces deux

masses. Certains auteurs [Win00] la considerent également comme un parametre
d’ajustement. Le coefficient de transmission TC(E) tracé sur la figure 11-1.4.2 suppose que

m, =m,. Le modéle WKB surestime la valeur du coefficient de transmission pour des

énergies proches et supérieures a la hauteur de barriére. Les comportements du coefficient de
transmission pour les modéles AIRY et FI sont assez voisins. Le coefficient de transmission
du modele AIRY est décalé vers des énergies plus basses, ceci étant di a I’abaissement de la
hauteur de barriere.

Dans le cas ou la bande de conduction ne peut plus étre considérée comme linéaire mais
qu’une approximation parabolique est envisageable, les solutions de I’équation (I1-1.4.4) font
intervenir la fonction hypergéométrique confluente de premiere espéce [Bed17].

Pour les particules susceptibles de sortir du cété de contact Schottky en atteignant le point
de retour (turning point) dans la zone ou I’effet tunnel est considéré, une technique de
réjection faisant intervenir le coefficient de transmission a éte implémentée pour décider si la
particule est « absorbée » par le métal ou réfléchie.
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Figure 11-1.4.2 — (a) Caractéristiques courant-tension d’une diode Schottky déduites du
simulateur MC avec les quatre modéles présentés (TH, WKB, AIRY et FI) (b)
Pourcentage de courant tunnel en fonction de la tension pour les modeles WKB, AIRY
et IF [Berl7]. La zone N mesure 10'® cm™ et mesure 400 nm. La zone N* mesure
10" cm™ et mesure 50 nm. Une hauteur de barriére ¢, = 0,735 eV est considérée.

La figure 11-1.4.2 présente la caractéristique courant-tension d’une diode pour les
différents modeles de I’effet tunnel décrits précédemment. Les caractéristiques de la diode
sont indiquées dans la légende de la figure I1-1.4.2. On a également représenté la part du
courant tunnel pour les modeles WKB, AIRY et IF. En polarisation inverse, en diminuant la
tension, nous pouvons observer une légere augmentation du courant pour 1I’ensemble des
modeles, excepté pour le modéle TH. En effet, avec le modele TH, la hauteur de barriére vue
par les ¢électrons du métal n’est pas modifiée avec la tension et le nombre de particules qui
passent du métal vers le SC reste constant. Comme I’épaisseur de la barriere de potentiel
diminue lorsque la tension devient de plus en plus négative, les électrons ont une probabilité
plus élevée de traverser la barriere par effet tunnel pour les modéles WKB, AIRY et IF,
entrainant ainsi une augmentation du courant. Le coefficient d’idéalité n augmente légérement
avec la prise en compte de I’effet tunnel en passant de 1,02 pour le modele TH a 1,072 pour le
modéle FI.

Le courant tunnel est calculé en comptant les particules qui traversent la barriere de
potentiel. Le courant thermoionique est obtenu en comptant les électrons qui passent au-
dessus de la barriére. Pour tous les modeéles, la part du courant tunnel décroit plut6t
linéairement avec I’augmentation de la tension. Dans le cas du mod¢le avec force image (FI),
cette part reste plus faible que celle du courant thermoionique pour tous les points de
polarisation en direct contrairement aux autres modeéles. En effet, I’abaissement de la hauteur
de barriére est plus prononcé, favorisant le passage des électrons au-dessus de la barriére

57



comparé aux autres modeles. Le courant devient majoritairement un courant tunnel pour le
modele WKB et AIRY en dessous de 0,3 V.

5. Algorithme de fusion/division des particules

On ne peut pas utiliser le code MC tel que décrit pour de faibles tensions de polarisation
(inférieures a 0,7 V pour une hauteur de barriére de 0,88 eV sur GaAs). La difficulté réside
dans la diminution drastique du nombre de particules lorsqu’on se rapproche de la barriere de
potentiel & ces tensions-1a. Le nombre de particules simulées ne doit pas étre choisi au hasard
car il s'agit d'un facteur direct sur la consommation en mémoire. 1l doit aussi étre suffisant
pour éviter d'introduire du bruit artificiellement. Ces différences de concentration peuvent
provoquer des fluctuations au niveau des résultats (vitesse, énergie...) dans les zones ou le
nombre de porteurs est faible. Pour cela, D’article [Mar96] propose de modifier la
représentativité des particules tout le long de la structure en ajoutant un algorithme de
fusion/division des particules pour garder un nombre suffisant de porteurs quelle que soit la
zone de la diode.

Initialement, la structure est divisée en plusieurs régions S, ou le poids des particules est
différent suivant la région dans laquelle elles se situent. Pour définir ces régions, une
simulation de toute la structure est d’abord initiée sans prendre en compte 1’algorithme afin de
connaitre la concentration spatiale de porteurs. Dans le méme esprit que I’article [Mar96], on
propose ensuite de déduire la concentration de porteurs nj d’une cellule i a partir de celle de la
cellule i+1 et de la différence de potentiel entre la cellule i et la cellule i+1 :

no=n., exp[wj (11-1.5.1)

Cette relation est appliquée a partir de 1’endroit ou la concentration de porteurs devient faible.
Cette faible concentration de porteurs n’a quasiment pas d’influence sur le potentiel déduit de
I’équation de Poisson car N, > n . Il peut donc étre utilisé pour déduire approximativement la
concentration de porteurs dans cette région. Une frontiére entre deux régions est créee lorsque
la concentration de porteurs est divisée par deux.

L’algorithme de fusion/division des particules intervient a 1’interface entre deux régions

adjacentes. Quand une particule passe d’une region S, a une région S, moins peuplée, une

division de la particule en deux particules est réalisée. Inversement, lorsqu’une particule
arrive dans une région plus peuplée, une fusion de 2 particules est réalisée (figure 11-1.5.1).
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Figure 11-1.5.1 — Description schématique de I’algorithme de fusion/division des
particules

Lors du processus de fusion/division des particules, il faut veiller a ne pas modifier les
distributions et a garder la conservation spatiale du courant en assignant les caractéristiques
pertinentes pour les particules divisées ou fusionnées. La fagon la plus pratique est de ne
choisir que les caractéristiques d une particule sur les deux pour la fusion. Pour la division, les
caractéristiques de la particule mere sont recopiées pour les deux particules filles ainsi créées.
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Figure 11-1.5.2 — (a) Evolution du courant le long de la structure pour plusieurs points de
polarisation (0,8 V /0,78 V /0,76 V /0,74 V). (b) Illustration du découpage de la
structure en 8 régions sur la concentration de porteurs pour une tension de polarisation
de 0,8 V. La zone N mesure 200 nm avec un dopage de 10'” cm™. La zone N* mesure 100
nm avec un dopage de 10*® cm=.
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La figure 11-1.5.2a illustre le courant le long de la structure pour plusieurs points de
polarisation entre 0,74 V et 0,8 V avec le processus de fusion/division des particules. Les
caractéristiques de la structure sont indiquées dans la légende. La figure 11-1.5.2b présente la
variation spatiale de la concentration de porteurs pour une tension de polarisation de 0,8 V
avec un découpage de 8 régions. Les frontiéres de ces régions sont surtout situées dans les
zones ou la variation spatiale de la concentration de porteurs est la plus forte. On constate que
le courant est quasiment constant le long de la structure quelle que soit la tension de
polarisation et ne présente aucune discontinuité qui pourrait étre due au processus de
fusion/division entre deux régions consécutives. Ce résultat est en accord avec la conservation
du courant et montre la pertinence des choix adoptés pour les caractéristiques des particules
apres la fusion ou la division. Par ailleurs, les valeurs du courant avec et sans 1’algorithme de
fusion/division donne des différences de quelques pourcents au maximum pour ces niveaux
de tension. Des caractéristiques statiques allant jusqu’a 0 V ont déja été présentées dans la
section précedente (11-1.4) sur une autre structure.

On remarque également sur la figure 11-1.5.2a que les fluctuations du courant sont
fortement corrélées a la concentration de porteurs, ce que souligne d’ailleurs ’article [Mat00].
En effet, dans les zones peu peuplées, la vitesse moyenne des particules est plus élevée et les
fluctuations de vitesse sont moins visibles. Plus le courant diminue, plus les fluctuations dans
la zone quasi-neutre et la zone N* sont importantes. C’est pourquoi le courant est plutot
calculé a partir du nombre de particules qui sortent par le contact Schottky. Le calcul du
courant a partir de la vitesse des particules dans la cellule proche du contact Schottky donne
des résultats similaires. En régime dynamique, il n’est pas utile d’utiliser cet algorithme,
méme si la tension aux bornes de la diode est inférieure a 0,7 V. En effet, dans cette
configuration, le courant de conduction créé par les électrons qui passent la barriére est
négligeable devant le courant de conduction total (calculé a partir de la vitesse des particules
dans toute la structure). Les différentes techniques pour calculer ce courant de conduction
sont décrites dans la section 11-1.7.

Cet algorithme de fusion/division des particules pourrait éventuellement permettre
d’étudier le bruit a des niveaux de tension relativement faible (< 0,7 V pour GaAs).
Cependant, I’article [Gon03] souligne qu’une étude en bruit n’est pas envisageable pour des
tensions supérieures a quelques kT en-dessous de la tension de bande plate, sans pour autant

donner d’explications.
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6. lonisation par choc

L’Ionisation Par Choc (IPC) est un effet connu pour détériorer les performances de
composants éelectroniques. Elle peut étre initiée par un électron ou par un trou. Cependant,
comme il est beaucoup plus facile d’avoir un électron énergétique plutot qu’un trou a cause de
la structure de bandes (par excitation optique ou 1’application d’un fort champ électrique),

seuls les processus d’IPC initiés par des ¢électrons seront considérés ici. En effet, lorsqu’un

porteur k, posséde une énergie cinétique excédant 1’énergie de bande interdite (Eg ), il peut

ceder cette énergie en créant une paire électron-trou (figure 11-1.6.1). On se retrouve alors
avec davantage de porteurs mais chacun possédant une énergie faible. On peut imaginer que si
un champ électrique accélere constamment et trés rapidement les porteurs, les densitées
croissantes de porteurs par IPC meneront a des taux nets d’interactions porteur-porteur et
porteur-phonon tres élevés, ce qui dégrade les propriétés de transport.

o

Figure 11-1.6.1 — Schéma d’un processus d’ionisation par choc initié¢ par un électron

Le processus d’IPC met en jeu 2 particules initiales qui entrent en collision (k, ,k,), puis

qui diffusent vers 2 états finaux (k;,k,). La probabilit¢ d’IPC par unité de temps pour les

couples est donnée par la regle d’or de Fermi avec I’interaction coulombienne :

2

- - 27| € Ik k‘lk K,
S(k, ,k,,k,,k,)=—|——22=2 5(E 11-1.6.1
(kg k) = S o ) S(E) (11-16.1)
ou ¢ est la permittivité diélectrique, Q le volume de la maille élémentaire, | . et | . sont

Kk ko Ky
les facteurs de recouvrement (entre état initial et état final) des parties périodiques des ondes
de Bloch des particules 1 et 2. Les 4 états doivent respecter la conservation de I’énergie et de

I’impulsion. L’énergie et le vecteur d’onde échangés entre k;, et k, sont:
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{EX . :Ekg_ EEZ S (11-1.6.2)
d=k -k =k, -k,
Le taux d’interaction par IPC pour I’électron initiateur (k, ) est:
orle? Lo bk i
w(k,) = k%k;7 ET S(E) (11-1.6.3)

Ce taux d’interaction, malgré son aspect simpliste, est assez difficile a évaluer car la
triple somme est extrémement lourde. La documentation sur le sujet propose différentes
approximations pour (11-1.6.3) qui permettent de traiter I’'IPC avec un cott calculatoire plus
faible. Citons, notamment, 1’approche « random-k » [Kan67] et le modéle de Keldysh
[Kel60]. Le modele de Keldysh (et ses variantes) sont des équations qui reconstruisent le taux
d’interaction par IPC en fonction de 1’énergie du porteur initiateur a partir de parametres

d’ajustement P, et de 1’énergie de seuil d’ionisation E; en dessous de laquelle, 1’¢lectron k;

ne peut pas initier un processus d’IPC (E, est aussi un parametre d’ajustement, il n’a pas

forcément pour valeur E;).

W(E)=P£E_E°j LE>E,

Keldysh E,
w(E)=0 E<E, (11-1.6.4)
PZ
variante{"(5) = R (B~ F)” E2F
W(E) =0 JE <Ej4

Ces modéles, offrant des évaluations numériques extrémement rapides, requiérent
cependant I’ajustement des différents parameétres sur la base de mesures expérimentales ou a
partir de calculs moins empiriques. L’approche « random-k », quant a elle, calcule réellement
(11-1.6.3) a I’aide de deux simplifications : 1’élément de matrice d’interaction est considéré

constant et la conservation de 1I’impulsion est négligée. Le taux d’interaction par IPC pour le

porteur initiateur k; ne depend alors que des densités d’états accessibles aux trois autres

particules. En faisant usage de la conservation de I’énergie, on obtient :

210 f
M2 —| & Tkk ke
CME —

~==| =constant
€ q

(11-1.6.5)
W(E, ) o MéMEI D(E, )D(E, )D(E, )dE, dE,
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Pour utiliser ce modéle, il faut évidemment évaluer MZ,.. Cette constante peut étre

ajustée, mais elle peut également étre calculée, faisant de « random-k » un modéle beaucoup
moins empirique que celui de Keldysh. Si ces densités d’états sont calculées sur une structure
électronique issue de calculs pertinents alors 1’approche « random-k » fournit des résultats
satisfaisants Il a été montré que cette approche fonctionne parfaitement bien pour les semi-
conducteurs a bande interdite indirecte tels que Si, Ge et SiGe [Kan67] [Har99]. Dans ces
matériaux, les vecteurs d’onde échangés ( lors des processus d’IPC sont relativement grands
(par rapport aux dimensions de la 1% zone de Brillouin), ce qui tend & favoriser les processus
Umklapp [And72]. Un processus est qualifie « Umklapp » lorsque 1’addition au vecteur
d’onde échangé d’un vecteur du réseau réciproque, qui transforme tout point de 1’espace
réciproque en un point équivalent, est nécessaire pour garantir la présence de (k, ,k, ,k;,k;)
dans la 1%¢ zone de Brillouin. Les approximations « élément de matrice constant » et « non
conservation de I’impulsion » pour le calcul du taux d’interaction sont donc pleinement
justifiées. Cependant, ces deux approximations sont plus discutables pour les semi-
conducteurs a bande interdite directe [Har99]. La seule similarité entre les approches de
Keldysh et « random-k » est qu’elles donnent un taux d’interaction par [IPC moyen, fonction

de I’énergie du porteur initiateur et non de sa position repérée par |Zl dans la zone de

Brillouin. Cela pose un probléme car 1’anisotropie du taux d’interaction en fonction de |Zl

peut étre tres forte. Des calculs ab initio qui prennent en compte la nature anisotrope de la
structure de bandes montrent, entre autre, que le taux d’interaction par IPC est fortement
anisotrope [Kul05] [San92] [Sto91] [Sto94].

Dans sa thése effectuée dans 1’équipe de recherche [Teall], Eric Téa a eu recours a une
méthode de calcul «rapide » mais qui permet toutefois d’obtenir le taux par IPC avec
précision. Dans I’équation (11-1.6.3), la somme triple peut étre réduite a une somme double
car avec la connaissance de 3 des protagonistes, le 4° peut étre déduit de la conservation de
I’impulsion. Les processus Umklapp sont pris en compte.

Les taux d’interaction par IPC que 1’on peut trouver dans la littérature peuvent varier sur
plusieurs décades car ils dépendent fortement de la structure de bande utilisée. En effet, le

taux d’interaction dépend uniquement de la structure électronique du matériau (facteurs de

recouvrements 12 .12

ol calculés sur la structure €lectronique et permittivité & connue). Il
1001 2102

n’y a ici aucun parameétre d’ajustement (contrairement aux potentiels de déformation pour les
interactions porteur-phonon par exemple).
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Les figures présentées ci-dessous ont été empruntées a la thése d’E. Tea [Teall]. Il a
travaillé sur GaAs, InGaAs et GaAsSb. Nous ne disposons pas directement d’éléments sur
GaSh. Mais les éléments concernant GaAsSb nous éclairerons un peu sur GaSb.

Sur la figure 11-1.6.2, les énergies sont mesurées par rapport au minimum de la 1% bande de
conduction. On note que pour GaAs, les résultats de calculs par d’autres auteurs varient sur
plusieurs ordres de grandeur, notamment a cause des différences entre les structures de bande

utilisées.
10 GaAs 104
1071 . 107 -
Z; 1010 | L 10 —
E 1rst+2nd CB E
— 1rstCB - -
— [ ——— Harrison99
— — Stobbe 8 : 1rst+2nd CB
108 | - JPEﬁo;zel?Z 10" lll:zt-::g o
I Kul?gkOS EXXLDA Harrison99
L — % Kuligko5 EPM = 7 Choo04 —
6 / 10° \ \ \ \
0,534 5 & 0 1 2 3 4 5 6
ot GaAs InGaAs GaAsSb
1 - .
| | “ ol & Figure 11-1.6.2 — Taux d’interaction
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— L | gauche), InGaAs (haut droite), ou les
% 101 l contributions de la 1°* CB et de la
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= B trait épais noir et bleu respectivement.
10° - = Ces contributions sont respectivement
- ] tracées en lignes et tirets sur la figure
10° ‘ montrant GaAsSb (bas gauche).
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Pour GaAs et GaAsSb, la prise en compte dans le modéle d’E Tea [Teall] de la 2"
bande de conduction donne lieu a un seuil d’ionisation trés dur (pente raide autour de

I’énergie de seuil d’ionisation). Cela est reli¢ aux facteurs de recouvrements moyens pris en
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compte. L’InGaAs présente deux seuils. En effet, la 1°® bande de conduction de InGaAs
montre des taux d’interaction par IPC non négligeables, et plus grands que pour GaAs et
GaAsSb. Enfin, GaAsSb semble étre le plus sensible a I’ionisation par choc car il présente les
taux les plus élevés.

Expérimentalement, 1’efficacité¢ de I’IPC s’apprécie grace au coefficient d’IPC, qui est
I’inverse de la distance parcourue moyenne limitée par les processus d’IPC.

Zw(E) fo
) Zv(ﬁ) f.

a (11-1.6.6)

ot v(K) est la vitesse et f. I’occupation de 1’état K . Dans la pratique, la vitesse est mesurée

suivant I’axe d’application du champ électrique. Le coefficient d’IPC est donc le taux net
d’IPC moyenné par la vitesse des porteurs. Un grand coefficient traduit alors des propriétés de
transport détériorées par I'IPC. Ce coefficient est illustré dans la figure 11-1.6.3 La
détermination expérimentale du coefficient d’IPC est une opération délicate, ce qui donne lieu
a des valeurs mesurées pouvant varier sur plusieurs décades. Cependant, un grand nombre de
mesures permet d’estimer une plage de valeurs pour les coefficients calculés. Pour InGaAs,
I’accord avec d’autres calculs [Cho04] [Bud92] et mesures [Ng03] [Osa85] [Pea80] est
excellent. Pour GaAs, 1’accord avec d’autres calculs [Bud92] et mesures [Gro03] [Pea78] est
raisonnable. Aucune mesure du coefficient d’IPC n’a été trouvée pour GaAsSb. GaAsSb est le
matériau qui montre le plus grand coefficient d’IPC sur la plage de champs électriques étudiée
(de 100 a 500 kV/cm). Il sera donc le matériau qui montrera les propriétés de transport les

plus affectées par les processus d’IPC a fort champ €lectrique.

Outre les effets de I’'IPC sur les propriétés de transport, les effets sur les populations de
porteurs sont également de grande importance. Il ne faut pas oublier que I’'IPC est un
processus de geéneration, laissant derriere lui une paire électron-trou supplémentaire. Ces
paires électron-trou, en surplus par rapport aux densités de porteurs nominales des matériaux,
vont se recombiner par la suite.

Il n’a pas été possible de prendre en compte les mécanismes de recombinaisons dans la
version du MC « espace réel » présenté ici.
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Figure 11-1.6.3 — Coefficient d’IPC
dans InGaAs (en haut a gauche),
GaAs (en haut a droite), et

comparaison avec GaAsSb (en bas) en

fontion de I’inverse du champ

électrique applique.

Prise en compte d’IPC dans la modélisation de la diode Schottky

Les coefficients d’ionisation présentés précédemment ont été calculés dans I’espace

réciproque uniquement. Le couplage de I’'IPC avec I’espace réel dans un dispositif n’est pas

simple a mettre en ceuvre et aurait probablement nécessité une thése supplémentaire.

Pour la diode Schottky, le paramétre souvent évoqué dans les caractéristiques techniques

pour décrire leur limitation en tension a cause de I’IPC pouvant conduire a sa destruction est
la tension de clagquage notée Vy,, (breakdown voltage). Pour déterminer cette tension, plusieurs

auteurs ont recours a I’intégrale d’ionisation définie par 1’équation (11-1.6.7) [Bul85] :

1- Min = IOW a, (X) exp[—jox (a,(X)-«, (x’))dx’} dx
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Ou M, représente le coefficient de multiplication des porteurs et W la zone de charge
d’espace. Le modele généralement utilisé pour les coefficients d’ionisation des électrons a, et
des trous ap est le modéle de Selberherr [Sel84] dont la dépendance en fonction du champ

électrique F s’écrit :
b Bn b /’)p
a,=a, exp{—(;‘“j } eta,=a, exp{—(;"j } (11-1.6.8)

Avec an, by, fn, ap, by, fp des coefficients d’ajustement permettant de reproduire les données
expérimentales pour le SC d’intérét.

L’équation (11-1.6.7) est souvent donnée pour les jonctions P-N mais a aussi été utilisée
pour les diodes Schottky [Sch01] afin de calculer la tension de claguage Vy,, en faisant tendre
le coefficient M, vers I’infini. La figure Il-1.6.1 représente 1’évolution de la tension de
claquage dans une diode Schottky sur GaAs et InGaAs en fonction de la longueur de la zone
N pour plusieurs valeurs de dopages. Celle-ci a été calculée a partir du potentiel déduit de
simulations MC et de I’intégrale d’ionisation (11-1.6.7). Les coefficients d’ionisations pour les
4 SC qui seront étudiés dans les chapitres 111 et IV sont récapitulés dans le tableau I1-1.6.1 et
11-1.6.2.

14 ¢ e 5 x 10%7 cny3 20 [ e 5 x 10Y cm3
------------ 2 x 10 cm3
12 + —— 10 cm — 10 cm3
6 v  feeemmmmmms
S |
Sl ' 2
> N L
= 12 »
g L A o
nGaAs
(a)
6 . L L . 8 1 )
0 125 250 375 500 0 125 250 375 500
Longueur zone N (nm) Longueur zone N (nm)

Figure 11-1.6.1 — Tension de claquage Vy, en fonction de la longueur de la zone N et du
dopage pour une diode Schottky sur GaAs et sur InGaAs.

Pour un point de polarisation donné, la diminution du dopage entraine une diminution du
champ électrique, ce qui se traduit effectivement par une augmentation de la tension de
claquage (en valeur absolue). 1l est intéressant de noter que la tension Vy, dépend aussi de la
longueur de la zone N. En effet, tant que la zone N n’est pas complétement déplétée, la
longueur impacte peu puisque la répartition spatiale du champ électrique n’est pas modifiée et
que celui-ci est nul dans la ZQN. En revanche, lorsque la déplétion débute dans la zone N*, la
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valeur du champ électrique est globalement plus élevée et entraine une diminution de la

tension de claquage.

an (x 10° cm™) b, (x 10° cm™) Bn
Pour 150 kV.cm™ < F <500 kV.cm™
1,45 5 2,1
Pour 500 kV.cm™ < F <1100 kV.cm™
GaAs [Chel5]
4.7 12 0,9
Pour 1110 kV.cm™ < F <1400 kV.cm™
6,39 16 0,9
Pour 130 kV.cm™ < F <150 kV.cm™
0,0203 1,98 1,05
Pour 150 kV.cm™ < F <230 kV.cm™
InGaAs [Ng03]
0,43 9,3 0,81
Pour 230 kV.cm™ < F <300 kV.cm™
37,2 47.6 0,67
) Pour 30 kV.cm™ < F <40 kV.cm™
GasSb [Hil80]
60,2 3,77
GaN [Ozb12] 1,5 141,3 1

Tableau 11-1.6.1 — Paramétres du modele de Selberherr pour le calcul du coefficient
d’ionisation des électrons o, pour les 4 SC

ap by PBp
Pour 150 kV.cm™ < F <500 kV.cm™
1,55 55 2
Pour 500 kV.cm™ < F <1100 kV.cm™
GaAs [Chel5]
4,0 11 1
Pour 1110 kV.cm™ < F <1400 kV.cm™
5,92 15,5 0,95
InGaAs [Ng03] 0,76 7,63 1,45
Gasb [Hil80] 5478 477 1
GaN [Ozb12] 6,4 145,4 1

Tableau 11-1.6.2 — Parameétres du modele de Selberherr pour le calcul du coefficient
d’ionisation des trous a, pour les 4 SC
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Les tensions de claquage obtenues pour GaAs sont voisines de celles données dans
’article [Sil08]. L’article [SchO1b] propose également une formule empirique sur 1’évolution
du Vi, en fonction du dopage et de la température basée sur la méme approche. La figure 11-
1.6.2 illustre une comparaison des tensions de claquage pour une température de 300K en
fonction du dopage. Ces valeurs supposent que toute la zone N ne soit jamais complétement
dépletée.

15 r —— [Scho1]
------ Ce travalil
10 + -
S
=
5 F
0 1 1 1 1 1 [ |
10%7 108

Dopage (cm?)

Figure 11-1.6.2 — Evolution du Vy, en fonction du dopage avec la formule empirique de
Iarticle [Sch01b] et du calcul de I’intégrale d’ionisation (ce travail). Ces valeurs
supposent que la zone N n’est jamais complétement déplétée.

Les deux courbes sont assez voisines quel que soit le dopage avec une différence
inférieure & un volt. Les résultats expérimentaux sur une diode dopée & 3 x 10*" cm™ [Sch01a]
semble également confirmer cette loi empirique, bien que la longueur de la couche dopée N
ne soit pas précisée. En effet, la formule proposée ne prend pas en compte la longueur de la
couche active et celle-ci peut jouer un role lorsqu’elle est complétement déplétée. En
revanche pour les autres matériaux, cette méthode ne fonctionne pas et les valeurs de Vyr
obtenues ne sont pas cohérentes. Par exemple, sur InGaAs, les tensions de claquage calculées
par I’intégrale d’ionisation (11-1.6.7) sont supérieures & GaAs alors que le gap est plus faible
(0,81 contre 1,424 pour GaAs). Le probléme pourrait provenir d’une part de la limitation du
modele associé a I’intégrale d’ionisation pour déduire Vp et d’autre part des coefficients
d’ionisation trouvés dans la littérature qui ne sont valables que jusqu’a quelques centaines de
kV/cm alors que le champ électrique peut potentiellement atteindre 1 MV/cm localement a
I’interface pour des tensions proches de la tension de claquage. Il convient de rappeler ici que
la diode ne restera possiblement polarisée de telle sorte que le champ électrique a I’interface
atteigne ces valeurs trés €levées que durant une fraction trés courte d’une période de signal,
avec une peériode qui elle-méme est tres courte, de 1’ordre de la picoseconde. Si le matériau
devait rester «longtemps » polarisé a de telles valeurs de champ, non seulement nous
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observerions un claquage li¢ a I’ionisation par choc mais nous observions de I’effet tunnel
bande a bande.

Le concept de tension de claquage est un peu naif. Et ce n’est pas parce que la référence
[SchOla] met en avant des résultats expérimentaux que nous pouvons nous en prévaloir,
directement. En effet, 1’ionisation par choc est un mécanisme physique non local et non
stationnaire qui est spécifique a une configuration. L’article [Gra00] différencie d’ailleurs une
tension de claquage statique et une tension de claquage RF qui elle-méme dépend de la
fréquence.

Notre mode opératoire est grossier et nous sommes bien conscients qu’une modélisation
fine de I’ionisation par choc avec la prise en compte des trous dans le code MC couplé a
I’espace réel associé a une modélisation des mécanismes de recombinaison — ce qui constitue
le point bloquant, aujourd’hui — serait nécessaire pour rendre plus fiable la modélisation du
seuil de «claguage ». Cette modélisation permettrait également de mieux appréhender le
comportement dynamique de la diode au voisinage de la tension de claquage. Néanmoins,
nous nous en tiendrons la pour le présent travail.

7. Evaluation du courant

Plusieurs techniques d’évaluation du courant ont été expérimentées :
a. A partir de la vitesse vi des particules dans toute la structure, c’est le théoréme de
Ramo-Shockley [Sho38] [Ram39]. Le courant en fonction du temps vaut alors :

X X (t)
I(t)—q - Z v (1) (11-1.7.1)

x k=1

Avec ny le nombre total de mailles dans la structure, Ax le pas spatial, n le nombre
total de particules, et Ne la représentativité des particules permettant de faire le lien
entre le nombre de particules simulées et le nombre réel d’électrons.

b. A partir du nombre de particules qui traversent une frontiére entre deux mailles a
chaque pas sur le temps At . Avec cette méthode, les particules qui restent dans une
maille pendant At ne contribuent pas au courant. Si on note respectivement n, et

n, le nombre de particules qui traversent la kieme frontiére en direction du contact

Schottky et dans ’autre direction a chaque pas sur le temps, le courant total

s’écrit :
. X N S ny+1
i(t) = th( e kE_ll[ (-n ()] (11-1.7.2)
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Le courant ne peut prendre que des valeurs discrétes et est un multiple du courant
élémentaire oi tel que :

_gqxNexS

Si=22 7%
' at(n, +1)

(11-1.7.3)

c. A partir de la vitesse des particules dans la cellule proche du contact Schottky :

i(t)=%r§vk(t) (11-1.7.4)

k=1

d. A partir du nombre de particules qui sortent du contact Schottky :

)_quexanf(t)

it n (11-1.7.5)

Toutes ces techniques donnent les mémes résultats pour le tracé de la caractéristique
statigue en moyennant durant un certain temps (typiqguement quelques picosecondes), a
condition que la tension de polarisation soit telle qu’il reste encore suffisamment de porteurs a
I’interface métal/SC. Dans le cas ou 1’algorithme de fusion/division est utilisé pour garder un
nombre suffisant de porteurs proche du contact Schottky, il est préférable de calculer le
courant soit en calculant la vitesse des particules dans la cellule proche du contact Schottky
(c.), soit en comptant les particules qui sortent par le contact Schottky (d.). C’est cette
derniere technique qui a été retenue dans ’article [Berl7] pour obtenir la caractéristique
statique I(V) jusqu’a 0 V. Pour de trés faibles niveaux de courant, la fluctuation de la vitesse
de I’ensemble des particules est telle qu’on a peu de précisions sur la valeur du courant,
notamment dans la zone quasi-neutre de la structure, et d’autant plus dans la zone N* ol la
vitesse des porteurs est trés faible. Par conservation du courant le long de la structure, la
vitesse moyenne des porteurs est bien plus élevée proche du contact Schottky — la
concentration de porteurs etant plus faible — permettant d’avoir une meilleure précision sur la
valeur du courant aprés moyennage.

Lorsqu’on est en régime dynamique, certaines techniques ne peuvent pas étre appliquées.
Calculons I’évolution temporelle du courant par ces différentes techniques lorsque la diode est
excitée par un signal sinusoidal d’amplitude 2 V autour du point de polarisation -2 V. La
figure 11-1.7.1 représente la réponse en courant (courant de conduction uniquement) calculée
par les techniques a. et b. pour une diode dopée & 10*” cm™ de longueur 350 nm dans la zone
N et dopée & 10*® de longueur 50 nm dans la zone N*.

Les courants calculés par les techniques a. et b. donnent des résultats trés voisins. La
technique qui consiste & compter les particules qui traversent les frontieres (b) entre deux
mailles voisines est plus bruitée pour deux raisons. D’une part, toutes les particules ne
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contribuent pas forcément au courant puisque certaines restent dans leur maille Ax pendant un
pas sur le temps At. D’autres part, comme évoqué précédemment, il existe un bruit de
quantification d0i au comptage du nombre de particules. Ce bruit peut étre éliminé par filtrage.
Les techniques c. et d. n’ont pas été tracées sur la figure 11-1.7.1 car le courant est nul quelle
que soit la tension. Comme la tension aux bornes de la diode reste toujours négative au cours
du temps, aucune particule ne peut atteindre le contact Schottky, conduisant a un courant nul.
Ces deux techniques ne sont alors pas adaptées en régime dynamique.

2 2 r
b.
- 1 1 r
é 0 g/ 0 F
e e
O
© 2t
(b)
'3 _3 1 1 1 1 \
0 0,5 1 15 2 2,5 0 0,5 1 15 2 25
Temps (ps) Temps (ps)

Figure 11-1.7.1 — Courant de conduction en fonction de temps pour la technique de
courant (a) a. et (b) b. lorsque la diode est excitée par un signal sinusoidal d’amplitude
2V autour du point de polarisation -2 V.

Pour obtenir le courant total, il faut ajouter au courant de conduction le courant de
déplacement i, (t) définit par [Sta96] :

_ &S dv(t)

() == (11-1.7.8)

tot
Ou 7, estlalongueur totale de la diode.
L’amplitude de ce courant est d’autant plus grande que la fréquence est €levée ou que

I’amplitude de 1’excursion en tension aux bornes de la diode est grande.

L’évaluation du courant en présence de génération ou de recombinaison locale de
porteurs pose question. Le théoréme de Ramo-Shockley suppose a priori que le courant est le
méme le long de la structure, ce qui n’est plus le cas en présence de ces deux processus.
L’article [Yod96] a développé un théoréme de Ramo-Shockley généralisé en prenant en
compte ces configurations. Comme ces processus n’ont pas ét€ mis en ceuvre pour la

modélisation de I’ionisation par choc dans le simulateur MC, ce théoréme généralisé n’a pas
éte étudié et implémenté.
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1) Modélisation électrique de la diode Schottky au THz

Cette section présente une description des modeles disponibles dans la littérature pour les
diodes Schottky basés sur un schéma équivalent électrique en passant du modele classique
basse fréquence (BF — quelques centaines de GHz maximum) jusqu’a un modéle plus complet
valide au THz. Ce schéma électrique est nécessaire pour faire la médiation entre les résultats
de simulations MC et d’un outil de simulation de circuits non-linéaires. Pour éviter les écarts
éventuels avec le schéma électrique, certains auteurs [Sil10] [Parl4] ont directement couplé
un modéle physique (MC ou déterministe) a un algorithme d’équilibrage harmonique
(Harmonic Balance (HB)), technique de résolution couramment utilisé avec des circuits non-
linéaires. Cependant, la modélisation de lignes de transmission dans le domaine temporel
(nécessaires pour les circuits des chapitres 111 et 1) ou de tout autre dispositif HF distribué
demande un solveur électromagnétique 3D (FDTD par exemple) et I’optimisation non-linéaire
des cellules d’adaptation en entrée et en sortie nécessite des algorithmes complexes dont le
développement ne constituait pas 1’objet de de cette thése. Par ailleurs, un logiciel de
simulation tel que Advanced Design System (ADS) offre déja un module d’équilibrage

harmonique et plusieurs algorithmes d’optimisation.

Différentes techniques d’extraction du schéma équivalent de la diode Schottky a partir du
simulateur MC sont présentées. La plus courante consiste a extraire les parametres sur les
caractéristiques statiques I(V) et C(V) pour le schéma équivalent BF. Néanmoins, la
résistance série est souvent considérée comme indépendante de la tension. Cette hypothése est
fausse en pratique et seule une analyse « petit signal » (APS) permet de 1’extraire pour chaque
point de polarisation.

Le SE BF peut étre étendu jusqu’au THz en ajoutant les effets inertiels des porteurs ainsi
que le courant de déplacement dans les régions non-déplétées, respectivement modélisées par
des inductances et des capacites. L’ APS peut étre effectuée suivant différentes stratégies : en
excitant la diode avec un signal de faible amplitude tel qu’une sinusoide a différentes
fréguences, une Gaussienne de trés courte durée pour obtenir un large spectre fréquentiel ou
encore a partir des fluctuations de tension et de courant.

Nous nous focalisons sur les mécanismes intrinseques pour la modélisation de la diode. I
existe également plusieurs mécanismes extrinseques parasites qui ne sont pas adressés ici. On
peut citer entre autres les résistances de contact, les résistances du métal, les inductances et les
capacités parasites (incluant possiblement des effets de surface), la variation des grandeurs sur
la surface de contact, telle qu’une inhomogénéité de la hauteur de barriere, les effets de bords,
la distribution du champ au voisinage de la diode, les effets de géométrie 3D, effet de peau,

etc...
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Pour discuter des domaines de validité des schémas équivalents et quantifier les écarts
entre ces différents modeles et le modele MC, un coefficient d’erreur est calculé sur la
réponse en courant de la diode lorsque celle-ci est excitée par une tension sinusoidale avec
différentes amplitudes et sur différents points de polarisation.

1. Modéle électrique de la diode Schottky

Le schéma électrique équivalent de la diode Schottky communément utilisé pour des
fréquences allant jusqu’a quelques centaines de GHz [Par14] est représenté sur la figure 11-
[1.1.1. Le contact Schottky est modélisé par une source de courant I,(V) en paralléle avec

une capacité non-linéaire C,(V) représentant la zone de charge d’espace (ZCE). En régime
dynamique, la source de courant peut étre représentee par une résistance dynamique R, (V)

telle que :

1 _al,\V)
R,(V) oV

(1-11.1.1)

1, (V)
R

S

_:l_
c, (V)

Figure 11-11.1.1 — Schéma électrique BF de la diode Schottky

Les expressions de 1 (V) etde R, (V) sont issues du modéle de 1’émission thermoionique et

sont définies par les équations (I1-11.1.2) et (11-11.1.3) :

1, (V) = l{exp[%j—l (11-11.1.2)
Rd(\/)=rE—IBTeXp(—% (11-11.1.3)

Avec | le courant de saturation, n le coefficient d’idéalité, k, la constante de Boltzmann et

T latempérature.
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Le coefficient d’idéalité n est un facteur empirique qui permet de prendre en compte 1’écart
par rapport au modeéle de 1I’émission thermoionique [Sze06] ou n est strictement égal a 1. En
pratique, celui-ci est plutét compris entre 1 et 1,5 a cause notamment de ’effet tunnel a

I’interface ou encore des états d’interface [Tun92].

L’expression couramment utilisée pour la capacit¢ non-linéaire C, (V) est issue de

I’approximation de compléte déplétion dans la ZCE, et vaut :

C, &S
Cd(V)— (1_\/ /Vbi)M _W(V)

(11-11.1.4)

Avec C,, la capacité de jonction a polarisation nulle, V,; le potentiel de jonction (built-in

potential), M le coefficient de jonction lié au profil de dopage et W (V) la longueur de la
ZCE.

La résistance série R_, supposée habituellement indépendante de la polarisation, prend en

compte la résistance de la zone N lorsque celle-ci est non-déplétée et la résistance de la zone
N*. Cependant, la résistance série peut possiblement varier avec la tension dans le cas ou la
longueur de la zone de déplétion est modifiée.

Le schéma équivalent électrique de la figure I1-11.1.1 peut étre amélioré pour des
fréquences de I'ordre du THz en ajoutant les effets inertiels des porteurs [Cha66] (les
électrons ne peuvent plus suivre instantanément les variations du champ électrique a ces
fréquences) et le courant de déplacement. Ces phénomeénes physiques sont respectivement
modélisés par une inductance et une capacité dans la zone N non déplétée et la zone N*. On
parvient ainsi au schéma équivalent intrinséque complet de la figure 11-11.1.2.

Ces éléments peuvent étre définis en toute premiére approximation par les relations [Gon97] :

RN(\/)Jg(;#—\:V,\I(\:) (11-11.1.5)
CNN)ngfs—\j\“j’(V) (11-11.1.6)
L, (V)= M [fquZ_NV:/(V)] (11-11.1.7)
Cu (11-11.1.8)

R, =— % —
SqﬂN"Nd
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*

£ .m

L. =SNN—qz (11-11.1.9)
d
Se,,
=7 (11-11.1.10)

N

ol S est la surface de I’anode, N, et N le dopage associé a la zone N et N¥, x, et M. 1a
mobilité a faible champ dans la zone N et la zone N*, 7, et £N+ la longueur de la zone N et

N*, m’ la masse effective, q la charge élémentaire et ¢, la permittivité du semi-conducteur.
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Figure 11-11.1.2 — Représentation schématique d’une diode Schottky 1D, du profil de la
bande de conduction E. en fonction de la distance x, et du schéma équivalent petit-signal
électrique associé a chacune des zones

Pour la suite, on choisit comme diode de référence pour présenter les principaux résultats
de simulation les caracteéristiques de la structure données dans le tableau I1-11.1.1. La surface a
été choisie par defaut. Celle-ci sera optimisée pour les applications de rectification et de
multiplication de fréquence dans les chapitres 111 et IV. La longueur de la zone N* a été
raccourcie en comparaison des valeurs trouvées dans la littérature afin de limiter le temps de
simulation.

£y (nm) £ (nm) N, (em™) N; (cm®) S (unr?) n (V)

NT
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250

50

1017

1018

1

0,88

Tableau I1-11.1.1 — Caractéristiques de la diode de référence sur GaAs
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2. Extraction a partir des caractéristiques statiques pour le modéle BF

Les parametres du schéma équivalent de la diode Schottky a basse fréquence (figure 11-
I1.1.1) sont généralement extraits a partir des caractéristiques statiques 1(V) et C(V). Tant que
la tension de polarisation n’est pas trop élevée, on peut supposer que la résistance dynamique

R, est tres grande devant la résistance série R, et que I’inverse de la dérivée de la

caractéristique statique 1,(V) donne directement accés a la résistance dynamique et aux

parametres n et |_.

La caractéristique statique I(V) et I’inverse de la dérivée sont représentées sur la figure I1-
11.2.1.

102 10% ¢
e o MC
’I’ W - oo
10° ;609 =) o - Rs
= 6o° C 108 o
$ dooé ;” ; '0_0 ........... Rd
£ 10¢ P N [ %,
= ° 2 2 L O'O
8 105 f °© MC é 10 E-----------:g?QQQmoeoeeeeeeggg
------ Equation (11-11.1.2)
106 ' L ' 10! L RN )
0,7 0,8 0,9 1 0,7 0,8 0,9 1
Tension (V) Tension (V)

Figure 11-11.2.1 — (a) Caractéristique courant tension et (b) inverse de la dérivée de la
caractéristique

Comme D’effet tunnel n’a pas été considéré dans ce cas présent, le coefficient d’idéalité est
bien égal a 1 (tableau 11-11.2.1) pour des tensions inférieures a 0,8 V, vérifiant ainsi le modéle
de I’émission thermoionique. Pour des tensions supérieures a 0,8 V, la loi en exponentielle
n’est plus vérifiée a cause de la résistance série. En la supposant indépendante de la
polarisation, la caractéristique courant tension devient :

nv, RI V,+RI
Id(\/d):?‘w0 [ﬁexp(ﬁj}— I (n-11.2.1)

S t t

Avec W, la fonction de Lambert définie sur I’intervalle [—1/ e: +oo[. Un équivalent en

I’infini donne :

V, nv,, (V V,
ld(\/d)~ﬁd—?tln£ﬁ}ﬁd (11-11.2.2)

S S
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Pour V >V,,, la caractéristique statique est quasiment une droite de pente R*. C’est

dans cette gamme de polarisation que la résistance série est généralement extraite
expérimentalement (figure 11-11.2.1). L’article [Berl7] a cependant montré que cette
technique d’extraction était assez approximative et que la résistance série ne pouvait pas étre
considérée comme constante pour des applications de rectification lorsque les puissances
mises en jeu étaient faibles (de I’ordre de -20 dBm). En effet, comme évoqué dans la partie 11-
I1.2, la résistance série modélise la zone quasi-neutre et sa longueur varie avec la polarisation,
elle ne peut donc pas étre considerée comme constante. Les valeurs de n, |, et R, extraites

sont récapitulées dans le tableau 11-11.2.1.
n I, (fA) R.(Q)
1,0 0,075 50,6
Tableau 11-11.2.1 — Valeurs du coefficient d’idéalité n, du courant de saturation I et de
la résistance série Rs pour la configuration donnée dans le tableau I11-11.1.1

Pour déterminer 1’évolution de la capacité Cqy, la méthode couramment utilisée dans une
simulation MC consiste a calculer la variation des charges avec la polarisation dans toute la
structure [Gon97]. Cette methode peut sembler curieuse puisque la capacité de déplétion C,

ne modélise que la zone de charge d’espace. Pour montrer ou la variation de charges est
localisée, la capacité linéique (en fF/nm) en fonction de la tension et de la distance a été tracée
sur la figure 11-11.2.1. L’intégration de la capacité linéique sur toute la distance permet d’avoir
la capacité totale. On remarque que pour des tensions inférieures a Vy;, la variation des
charges est localisée dans la zone de charge d’espace et représente bien la capacité de
déplétion. Au-dessus de Vy;, il existe d’abord une variation du nombre de charges localisée
dans la région proche du contact Schottky en diminuant puis au niveau de la transition N-N*
pour des tensions plus €levées. Cette variation n’est donc plus liée a la capacité de déplétion.
Cependant, avoir une bonne précision sur le comportement de la capacité autour de Vy,; et au-
dela n’est pas nécessaire puisque celle-Ci est court-circuitée par une résistance dynamique trés
faible. La capacité n’affectera donc pas le comportement de la diode dans cette gamme de
polarisation. Par ailleurs, I’expression (I1-11.1.4) peut poser probléme dans les logiciels de
simulations puisque celle-ci n’est pas définie pour V >V,, [Maa03]. Une extrapolation linéaire

est genéralement effectuée dans cette zone. Les valeurs de C;), I, et R, extraites sont

S

indiquées dans le tableau 11-11.2.2.
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R = ™ P Equation (11-11.1.4) :
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Figure 11-11.2.2 — (a) Capacité linéique en fonction de la distance et de la tension pour la
diode de référence (tableau I1-11.1.1) (b) Capacité totale en fonction de la tension
déterminée par la variation de charges (dQ/dV) et a partir de I’équation (11-11.1.4) et des
valeurs du tableau 11-11.2.2

Cjo (fF) Vii (V) M
1,05 0,829 0,5
Tableau 11-11.2.2 — Valeurs du coefficient d’idéalité n, du courant de saturation Is et de
la résistance série Rs pour la configuration donnée dans le tableau I1-11.1.1

Pour déterminer 1’évolution de la résistance série en fonction de la polarisation, il est
nécessaire de passer a une analyse « petit signal » (APS) autour de différents points de
polarisation.

3. Réponse en courant a différents types d’excitation

a. Excitation sinusoidale

La diode est excitée par un signal sinusoidal V (t) de faible amplitude tel que :
V(t) =V, +V,cos(at) avec w=27f (11-11.3.1)

L’amplitude choisie est V, =20 mV pour rester en régime linéaire autour du point de
polarisation V. Lorsque la tension aux bornes de la diode est variable dans le temps, le

courant total est la somme du courant de conduction (calculé par le théoreme de Ramo-
Shockley en sommant la vitesse de toutes les particules dans la structure) et du courant de

déplacement i, (t) définit par [Sta96] :
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Sdv(t) _ Viws,S .
£S5 VO _ Vs, sin(ot) (11-11.3.2)

i, (t)=
o9 Ly dt Lot

L’objectif est d’extraire I’impédance pour plusieurs points de fréquence a chaque point de
polarisation choisi. On peut déterminer I’impédance Z(w) du dispositif a partir du rapport

entre la transformée de Fourier de la tension et la transformée de Fourier du courant total
(conduction et déplacement) a la fréquence f considérée. Une fois ce calcul effectué, un
algorithme de minimisation de fonction sur la partie réelle et imaginaire de 1I’impédance par la
méthode des moindres carres permet d’extraire 1’ensemble des éléments du schéma équivalent
complet de la figure 11-11.1.2. La partie réelle et imaginaire de I’impédance pour une tension
de 0,8 V sont représentées sur la figure 11-11.3.1 et comparées au schéma équivalent de la
figure 11-11.1.2 avec les valeurs du tableau 11-11.3.1. On constate une tres bonne adéquation
entre le schéma équivalent et le modele MC.

320

= 240 =

& &

Q 160 @-100 -

& £ o Sinusoide

80 200 g
(b)
I EEEEE—— -300 sl sl
1010 1011 1012 1013 1010 1011 1012 1013
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)
Figure 11-11.3.1 — (a) Partie réelle et (b) partie imaginaire de I’impédance en fonction de
la fréguence a une tension de polarisation de 0,8 V (diode de référence tableau 11-11.1.1)
obtenues par une série d’excitations sinusoidales et par le schéma équivalent (SE) de la
figure 11-11.1.2 avec les valeurs du tableau 11-11.3.1

Ry () | C4 (fF) | Ry (@ | Cy (fF) | Ly (PH) | R () | Cy. (fFF) | L. (pH)

113,7 4,88 36,0 0,512 5,07 2,69 2,11 0,133
Tableau 11-11.3.1 — Valeurs des parametres pour le point de polarisation V, =0,8V
La figure 11-11.3.2 illustre la partie réelle et imaginaire de I’impédance de la diode pour

une tension de polarisation de 0,78 V obtenues avec le modele du simulateur MC et un
modele « Dérive-Diffusion » (DD) du simulateur Silvaco dans lequel les lois de vitesse des
porteurs ont été ajustees a partir des résultats de simulations MC. On constate des écarts entre
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ces deux modeles dans la bande de fréquence THz. En effet, les deux cellules RLC de la
figure 11-11.1.2 produisent des résonances qui n’apparaissent pas avec un modéle DD ou
I’effet inertiel des porteurs n’est pas considéré puisque ceux-Ci suivent instantanément les
variations du champ électrique. Une approche «energy balance » (EB) des mémes
simulateurs commerciaux ne serait d’aucune utilit¢ pour remédier a cette limitation des
approches DD. En effet, ces codes ne modélisent pas réellement 1’équation de relaxation du
moment pour des raisons de stabilité numérique. Seul un code hydrodynamique (HD) original
[Lep96] ou un code résolvant 1’équation de transport de Boltzmann (BTE) (Spherical
Harmonics Expansion -SHE- ou MC) peut faire sens.

300  ------ Silvaco DD
—MC

o 200 )
N N
()

© 100 E

(a) ) (b)
0 Lol Lol L1orarinl - XY _200 L1l L1 L1l 1
1010 1011 1012 1013 1010 loll 1012 1013
Frequence (Hz) Fréquence (Hz)
Figure 11-11.3.2 — (a) Partie réelle et (b) partie imaginaire de I’impédance en fonction de

la fréquence a une tension de polarisation de 0,78 V (diode de référence tableau I1-11.1.1)
obtenues par une série d’excitations sinusoidales (MC) et avec un modéle DD (Silvaco)

La technique du balayage en fréquence avec des excitations sinusoidales a 1’avantage
d’étre simple a mettre en ceuvre mais prend beaucoup de temps a cause du balayage en
fréquence pour chaque point de polarisation. Il faut compter une journée pour une
configuration avec I’ensemble des paramétres dépendants de la polarisation. 11 faut
suffisamment de points a hautes fréquences (lieu des résonances) afin d’obtenir un minimum
de précision sur les éléments du SE représentatif de la ZQN et de la zone N*.

b. Excitation Gaussienne

Pour remédier a ce probléme principal de la méthode basée sur une excitation sinusoidale
a plusieurs fréquences, on propose d’appliquer un signal ayant un large spectre fréquentiel

telle qu’une gaussienne de courte durée autour d’un point de polarisation V, tel que :
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V() =V, +V, exp(—(t;—ﬂ;)zj (11-11.3.3)

Oy

Avec V, la tension de polarisation, V, I’amplitude du signal, 4, la moyenne et o, I’écart-type.

Le rapport entre la transformée de Fourier de la tension et celle du courant donne directement

acces a I’évolution de ’impédance du dispositif en fonction de la fréquence. Le choix de o, a

un impact sur le spectre fréquentiel désiré. Pour obtenir un signal avec un large spectre
fréquentiel, une excitation de courte durée est nécessaire. En effet, la transformée de Fourier

V (@) dusignal V(t) est également une gaussienne mais dont I’écart-type o, vaut:

o, =0, (1-11.3.4)
Afin de comparer les impédances avec la méthode précédente, on présente les résultats pour le
méme point de polarisation V, =0,8V et la méme amplitude V, =0,02V avec o, =20 fs.

La figure 11-11.3.4 et 11-11.3.5 représentent respectivement la réponse en courant du dispositif
a cette excitation puis la partie réelle et imaginaire de I’impédance du dispositif.

05 r —— Total 082 r
------ Conduction
?g\ ........... Déplacement
~ 0125 S\ 0,81 B
5 5
S ‘B
8 O Feoed B E) 0,8
) (b)
_0’25 1 1 1 J 0’79 1 1 1 J
0 025 05 0,75 1 0 025 05 0,75 1
Temps (ps) Temps (ps)
Figure 11-11.3.4 — (a) Réponse en courant a (b) une excitation Gaussienne en tension

autour de 0,8 V pour la diode de référence (voir tableau 11-11.1.1)

On retrouve une bonne adéquation sur I’impédance entre la série d’excitations
sinusoidales et 1’excitation Gaussienne. Les valeurs des différents éléments du schéma sont
trés voisines de celles de la méthode précédente. Une simulation peut étre effectuée en une
heure, soit beaucoup plus rapidement qu’avec les excitations sinusoidales. Néanmoins, il est
parfois nécessaire de procéder a quelques opérations de filtrage sur la réponse temporelle qui

peuvent modifier significativement I’impédance, notamment a basse fréquence.
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Figure 11-11.3.5 — (a) Partie réelle et (b) partie imaginaire de I’'impédance autour de 0,8

V obtenues avec ’excitation gaussienne et la série d’excitations sinusoidales.

c. Extraction a partir des fluctuations de tension et de courant

L’étude des fluctuations de tension et de courant constitue une alternative intéressante
pour avoir acces a I’'impédance du dispositif en fonction de la fréquence. Pour un point de
polarisation (V, ; I,) donné, on peut distinguer deux configurations [Reg92] :

e « Current-noise operation » : la tension aux bornes de la diode reste constante et égale a
V, en fonction du temps puis les fluctuations de courant autour de 1, sont analysées.

e «Voltage-noise operation » : le courant reste constant et egal a I, en fonction du temps

et les fluctuations de tension aux bornes du dispositif autour de V, sont analysees.

Pour caractériser le bruit électronique d’un dispositif, on utilise généralement comme

grandeur la densité spectrale, respectivement notée S, (f) et S, (f) pour les fluctuations de

courant et de tension. Elle est définie comme la transformée de Fourier de la fonction
d’autocorrélation C, des fluctuations de la grandeur X considérée. En effet, d’apres le

théoréme de Wiener-Khintchine, on a [Reg97] :

S, (f)= ZI exp(i2z ft)C, (t)dt avec C, (t) =X (t")oX (t'+1) (1-11.4.2)
ol X (t) = X (t)— X correspond aux fluctuations de X autour de la valeur moyenne X,
Pour un dispositif a deux ports, il est possible de relier la densité spectrale de courant S, (f) et

de tension S, (f) au module de I’impédance du dispositif par la relation :
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Z(f)f =% (11-11.4.2)

La figure 11-11.4.1 illustre les fonctions d’autocorrélation des fluctuations de courant et de
tension autour du point de polarisation V,=0,8 V ainsi que les densités spectrales de

puissance (DSP) associées. Elles sont comparées aux DSP déduites du schéma équivalent
complet (SE) [Gon97] a partir des équations (11-11.4.2) et (11-11.4.3) :

S, (@) =4k, T {g Re(Zd (a))) + Re(ZN (0)+Z,. (a)))} (11-11.4.3)
Avec Z(w)=Z,(w)+Z,(w) +ZN+(a)), Z,(w)= ]_JFJIEW Y
Ry + jLy@ R+ L@

Zy(w)

= ,Z (o
1+ jR,Cyo—-L,Cy0® M (@)

"1+jR C o-L C &

Les fonctions d’autocorrélations sont calculées par une transformée de Fourier inverse de
la DSP. On constate une tres bonne adéquation entre les DSP calculées a partir des
fluctuations et celles déduites directement du schéma équivalent. Avant de déterminer
I’impédance de la diode, analysons la densité spectrale de bruit en courant Si(f). Dans I’article
[Tri86], Trippe et al ont étudié le bruit dans les contacts Schottky en décomposant les
électrons dans la ZCE en deux populations :

e Groupe 1: ces électrons ont une vitesse initiale suffisante au début de la ZCE pour
pouvoir atteindre le contact Schottky et contribuent donc au courant DC. Le temps de
transit z. de ces porteurs pour atteindre le métal dépend de leur vitesse initiale. La
densité spectrale en courant associée a ces électrons a basse fréquence est constante et
vaut 2ql (bruit de grenaille). Celle-ci chute autour de la fréquence plasma f, telle

que :

_ 1 [o'N,
27\ e.m.

SC  'sC

f

p

(11-11.4.4)

e Groupe 2 : ces électrons n’ont pas une vitesse suffisante et reviennent donc au début
de la ZCE. lls ne contribuent pas au courant DC mais contribuent au bruit. 1l est

intéressant de noter que tous ces porteurs mettent le méme temps z, pour revenir au

début de la ZCE, quelle que soit leur vitesse initiale. La DSP en courant associée a ce
groupe d’électrons croit en f? a basse fréquence, atteint une valeur maximale pour
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f ~1,4f puis chute au-dela.

La figure 11-11.4.2 illustre le portrait de phase associé¢ a ces deux groupes d’électrons dans la
ZCE, c¢’est-a-dire I’ensemble des courbes représentant 1’évolution de la vitesse de 1’électron vy
en fonction de sa position x pour plusieurs vitesses initiales. Ces courbes représentent des

portions d’ellipses.

16
<12
<
S 8
—
X 4
G0

-4 1 (a) 1 )

0 0,2 0,4 0,6 0 03 06 09 12 15
Temps (ps) Temps (ps)
10t ¢ 10t ¢
N - N N -
L - = L
L 100 E o > 10°
S f 5
X 101 & Bruit X 101
€ E """ SE [
& b (©) %
102 P S Y RS WY R 102 P — T
1010 1011 1012 1013 1010 1011 1012 1013
Fréquence (Hz) Fréquence (Hz)

Figure 11-11.4.1 — (a) Fonction d’autocorrélation des fluctuations du courant C,(t) et (b)

de la tension Cy/(t) et (c)-(d) densité spectrale associée S,(f) et Sy(f) pour une tension de
0,8 V. Comparaison avec le schéma equivalent complet au THz (SE) et les valeurs du
tableau 11-11.3.1
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Figure 11-11.4.2 — Portrait de phase représentant I’évolution des électrons de chaque

groupe dans I’espace des phases (X;Vv,) pour plusieurs vitesses initiales. La position x = 0

représente le début de la ZCE.

Bien que cette décomposition en deux groupes suppose que les électrons ne subissent pas
d’interactions et qu’ils ne se déplacent que sous 1’action du champ électrique dans la ZCE, on
retrouve certaines similitudes avec les résultats du code MC de la figure I1-11.4.1. Le plateau a
basse fréquence peut étre associé aux électrons du groupe 1 avec la DSP associée au bruit de
grenaille 2gl. Le premier pic correspond aux électrons du groupe 2 (returning carrier
resonance). Le deuxiéme pic est causé par les fluctuations de la vitesse des porteurs au niveau
de I’homo-jonction N-N*, conduisant & des fluctuations du champ électrique par le biais de
I’équation de Poisson [Gon97]. Le modele de Trippe [Tri86] ajoute la contribution des
résistances séries (zone N non déplétée et zone N¥) par un bruit thermique, modifiant ainsi la
DSP a basse fréquence. Néanmoins, ce modele ne prédit pas la présence du deuxieéme pic qui
se situe a une fréquence intermédiaire entre la fréquence plasma de la zone N et de la zone N*
[Parlla]. Un modele analytique a été proposé par Shiktorov et al. [Shi05] sur ce pic a partir

de I’équation de Langevin.

L’équation (11-11.4.2) nous permet de calculer le module de I’impédance a partir des
densités spectrales de puissance (figure 11-11.4.3). Une confrontation avec les résultats issus
du schéma équivalent montre une différence de quelques pourcents sur le module a basse
fréquence.
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Figure 11-11.4.3 — Module de I’'impédance déduit des densités spectrales associées aux
fluctuations de courant et de tension. Comparaison avec le schéma équivalent complet
au THz (SE) et les valeurs du tableau I1-11.3.1

Cependant, la relation (11-11.4.2) ne permet d’avoir que le module de I’impédance a partir
des densités spectrales des fluctuations de courant et de tension. Pour obtenir la partie réelle et

imaginaire de Z(f), une information supplémentaire est nécessaire. L’article [Sta96] propose

d’insérer une résistance non bruyante en série avec la diode et d’étudier les fluctuations de
tension aux bornes de cette résistance (« circuit-noise operation ») afin de disposer d’une
équation supplémentaire. Cependant, cette méthode suppose que la partie imaginaire de
I’impédance soit toujours négative, ce qui n’est pas forcément le cas comme illustré sur la
figure 11-11.3.1, notamment a cause de la résonance associée au circuit RLC de la ZQN.

d. Un modéle « boite noire » : les paramétres X

Les modeles électriques présentés précédemment restent des modeles dits « quasi-
statiques », c’est-a-dire que les éléments du schéma équivalent changent presque
instantanément avec les stimuli — ce qui ne signifie pas que les «output» changent
instantanément avec les stimuli — Pour obtenir par les mesures les parametres du modele, les
expérimentateurs peuvent utiliser un analyseur de réseau vectoriel (VNA : Vectorial Network
Analyzer) et mesurer les parametres S du dispositif pour chaque point de polarisation afin

d’extraire les parametres du modele.

De nouveaux parameétres ont été créés pour des dispositifs non-linéaires : les parameétres
X [Roo013]. Ceux-ci correspondent a une extension des parametres S en prenant en compte les
non-linéarités du dispositif lorsque celui-ci est excité par un grand signal ou par plusieurs
fréquences. Ils peuvent étre calculés a partir d’un VNA dit non-linéaire (NVNA : Non-linear
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Vectorial Network Analyzer) sur un dispositif réel. 1ls comprennent I’amplitude et la phase de
toutes les composantes spectrales présentes sans exception en sortie du quadripéle.

On aurait pu s’inspirer de cette méthode pour créer un fichier regroupant les parametres
X du dispositif calculés a partir de la réponse en courant de la diode en MC puis en exploitant
ce fichier dans un environnement de type « Equilibrage Harmonique » sous ADS par
exemple. Mais, ce modéle « boite noire » pose la question de la pertinence des excitations a
imposer aux bornes de la diode suivant 1’application visée pour extraire ces paramétres X. Par
ailleurs, cette méthode fait perdre le sens physique associé a chaque élément du schéma
équivalent et permet difficilement d’effectuer une optimisation des parametres physiques de la

diode Schottky sous un logiciel de simulation. Cette approche n’a donc pas été retenue.
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I11) Amélioration des lois non linéaires du modéle

Nous avons présenté dans la section précédente différentes démarches d’extraction du
schéma équivalent pour un point de polarisation donné a partir des résultats du simulateur
MC. La méthode la plus longue mais la plus sire reste d’appliquer une excitation sinusoidale
de faible amplitude pour plusieurs fréquences.

Cette section vise a montrer 1’évolution des différents éléments du SE en fonction de la
polarisation pour la diode choisie comme référence (tableau 11-11.1.1) afin de la confronter
aux formulations analytiques simples — section 11-11.1. — (issu de 1’approximation de compléte
déplétion pour la capacité de déplétion ou encore du modele de I’émission thermoionique par
exemple pour la caractéristique statique) dont les expressions pour chaque élément sont
rappelées et certaines améliorées afin de prendre en compte la déplétion possible du substrat
pour des diodes courtes. Le calcul d’un coefficient d’erreur en comparant le courant de
conduction issu du simulateur MC et celui issu de trois modeles électriques différents lorsque
la diode est excitée par un signal sinusoidal sous ADS permet de dégager les domaines de
validité pour chacun des modéles. Une approche descriptive de la vitesse de saturation des
porteurs est proposée.

L’objectif des deux prochains chapitres est de présenter les caractéristiques optimales de
la diode Schottky lorsque celle-ci est insérée dans un circuit de détection ou encore dans un
multiplieur de fréquence. L’extraction de tous les parametres pour plusieurs configurations
(dopage, longueur, hauteur de barriére, couple métal/SC, etc.) avec le simulateur MC n’est
bien siir pas envisageable en raison des temps de simulation importants, d’ou I’intérét de se
rapprocher d’un modele analytique pour chacun des ¢léments avec quelques ajustements issus
des résultats MC sur les lois utilisées.

1. Confrontation avec le modeéle analytique

a. Capacité de déplétion Cyq

En supposant que la concentration de porteurs est trés faible devant la concentration
d’impuretés ionisees dans la zone N (approximation de compléte déplétion) [Sze06], on peut
déduire I’expression de la capacité C, en fonction de la polarisation V lorsque V <V,; :

CJO _ gogrs
JI=V IV, W)

C, (V)= (11-111.1.1)
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F,, représente la fonction réciproque de I’intégrale de Fermi définie par :

deg

Fua ()=, (e 7) (11-111.1.2)

Dans le cas ou N, <2,6N_ [Mat09], on peut approximer la fonction réciproque de 1’intégrale

de Fermi afin d’obtenir I’expression (11-111.1.3) pour V,; :
ko T N, 1

V,, #¢,——2—In| —=-= 1-111.1.3

w2 [Nd 4j (11-111.1.3)

Cette expression est valable jusqu’a des dopages de 102 cm? pour GaAs.

La figure 11-1I1.1.1 représente 1’évolution de la capacité C, et de C, en fonction de la

polarisation déduite d’une extraction petit-signal (APS), de la variation de charges par rapport

a la tension (dQ/dV) et du modéle analytique pour la diode de référence (tableau 11-11.1.1).
T o MCAPS ? [ © MCAPS
4 r MC dQ/dV 5 4 q MC dQ/dV
I i i R . Analytique
E ol Analytique L3 yuq
QS S
2 QO 2 B
1 1+
0 ' 0
-3 -2 -1 0 1 -3 -2 -1 0 1
Tension (V) Tension (V)
Figure 11-111.1.1 — Evolution de la capacité Cq et de C4? en fonction de la tension calculée
a partir du simulateur MC par une analyse petit-signal (APS), par la variation de
charges (dQ/dV) et avec le modéle analytique donné par I’équation (11-111.1.1)

Le calcul de la capacité par la variation de charges ou par une APS donne des résultats
similaires. Le modele analytique de la capacité est bien vérifié par rapport aux résultats issus
du MC avec une erreur inférieure a 1 % pour Cjp et d’environ 2 % sur la valeur de Vy,; (tableau
H-111.1.1).
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Cio (fF) Vii (V)
Analytique 1,04 0,846
MC 1,05 0,829
Tableau I1-111.1.1 — Valeurs du modéle de la capacité de I’équation (11-111.1.1) avec le

modele analytique et une extraction directe sur les resultats issus du simulateur MC

Le tracé de C,?(V) met bien en évidence une loi linéaire. Le point obtenu en MC pour

— 3V semble s’écarter de cette loi linéaire car la déplétion commence a s’effectuer dans la
zone de diffusion autour de I’homo-jonction N-N*. En effet, le modéle classique de la
capacité donnée par I’équation (I1-111.1.1) ne considere pas la déplétion possible du substrat.
En supposant que la concentration de porteurs varie de maniére abrupte au niveau de 1’homo-

jonction N-N*, la tension V,, pour laguelle la zone N de longueur ¢, est complétement

1.C. Y
V, =V, Km} —1} (11-111.1.4)

Lorsque V <V,,, une partie de la zone N* est également déplétée et la capacité pour cette

déplétee vaut :

gamme de polarisation s’écrit [Mor17]:

C . C. C?
C,(V)=———=avecC_ = = etV =——V, (11-111.15)

\ : V N j N,C.

-+ R g

VbiJr Vbi Nd

La figure 11-111.1.2 représente la capacité déduite du code MC sur une plus large gamme
de tension avec une analyse petit signal et celle calculée a partir des équations (I1-111.1.1) et
(11-111.1.5) suivant la valeur de V. Le tracé de C4 montre que la capacité autour de Voo n’est

pas correctement reproduite a cause de la diffusion des porteurs dans la zone de transition N-
N*, la concentration de porteurs ne variant pas de maniére abrupte dans cette zone.
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Figure 11-111.1.2 — Evolution de C4 en fonction de la tension. Les ronds représentent
I’extraction petit-signal de la capacité en MC et la courbe en trait plein représente la loi
donnée par I’équation (I11-111.6) avec les valeurs du tableau I11-111.1.2

On constate que pour V >V, et V<V,

00

la capacité extraite avec le MC tend

asymptotiquement vers le modele analytique décrit par les équations (11-111.1.1) et (11-111.1.5).
Afin d’avoir une unique équation et donc continuité de la capacité quelle que soit la tension
aux bornes de la diode inférieure a V,;, on propose d’utiliser la relation (I1-111.1.6) ou y est un
paramétre d’ajustement permettant de faire le lien entre (11-111.1.1) et (11-111.1.5).

2 1 1 1 1
YV TR Vit ot
C;(V) CloVei Cj0+Vbi+ Ch Cjo*

> (11-111.1.6)
1 1 C?O+ - Cjz0 ,
+| — [ Vo ; +y
CioVie  CioVi ColV,. -Cly A
Le tracé de la loi (11-111.1.6) est représenté sur la figure 11-111.1.2 et les valeurs des 5
parametres associés sont récapitulées dans le tableau 11-111.1.2.
C jo (fF) C jo* (fF) \& V) pr V) y (V)
1,048 0,480 0,852 37,39 0,513
Tableau 11-111.1.2 — Valeurs des cinq paramétres de la loi donnée par I’équation (11-

111.1.6) et ajustées a partir d’une APS avec le simulateur MC pour la diode de référence

L’implémentation de 1’équation (I1-111.1.1) dans un logiciel de simulation de circuits est
problématique si V >V,; [Maa03]. Une extrapolation linéaire est généralement effectuée sur la

capacité pour V > aV,; avec 0<a <1 telle que :
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(1-111.1.7)

\/1—05

Cette expression permet d’assurer une continuité pour C, et sa dérivée en V =aV,;. La

CyV) = L2 {1+ V.~ oy }

2V, (1-«a)

précision sur la capacité dans cette zone n’est pas nécessaire puisque celle-ci est shuntée par

la résistance dynamique R, de faible valeur [Ber17].

Effet 2D et 3D sur la capacité

Lorsque la surface du contact Schottky diminue, deux effets de nature a accroitre la
valeur de la capacité établie a partir de modélisation 1D se produisent :
1/ Modulation de la ZCE en dehors de la surface de I’anode. Cet effet est dépendant du
diamétre de 1’anode.
2/ Effets des états de surface entre SC et oxyde

Afin d’établir la contribution du point 1/ qui dépend de la configuration de la diode (hauteur
de barriére, dopage, longueur des diverses zones, ...) des modélisations bidimensionnelles
sous Atlas de Silvaco ont été entreprises. Une régression linéaire des capacités obtenues pour
des surfaces variables (de 0,2 x 1 1 um* & 4 x 1 pm?) permet d’accéder a cette zone située
dans le volume en périphérie du contact Schottky. Les chapitres IIT et IV décriront I’effet de la
capacité parasite due a ces effets 2D pour la multiplication de fréquence et la rectification.

Pour quantifier le role des états de surface — ou plus précisément, d’interface entre le SC et
I’oxyde — il faudrait disposer de la densité d’états locale des états de surfaces localisés dans le
gap du semi-conducteur puis recourir a un solveur 2D de 1’équation de Poisson avec une prise
en compte fine du taux d’occupations de ces états a mesure que le potentiel du contact
métallique évolue. Nous ne disposons pas d’un tel modele et je crains qu’aujourd’hui, il
n’existe pas. Atlas de Silvaco permet de prendre en compte les états d’interface a travers une
densité surfacique de charge ou bien via des etats dans le gap (de type « acceptor like » et
« donor like » suivant qu’ils se trouvent proche de la bande de conduction ou de la bande de
valence). Mais ces états sont discrets. Nous n’avons pas souhaité utiliser plusieurs niveaux
discrets pour tenter de copier le comportement du continuum d’états dans le gap. Nous avons
donc opté pour la densité de charges fixes comme dans la référence [Mor16]. La structure 2D
que nous avons utilisée pour les modélisations avec Atlas est celle de cet article et est
représentée sur la figure 11-111.1.2.
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Figure 11-111.1.2 — Représentation de la structure 2D d’une diode Schottky et valeurs des

différentes longueurs et des dopages pour chaque zone [Mor16]. Une profondeur de

1 pm a été choisie par défaut.

On propose dans un premier temps de ne pas tenir compte des états de surface a
I’interface entre 1’oxyde et le SC et d’étudier I’influence de la prise en compte d’une structure
2D sur la capacité de déplétion. La figure 11-111.1.3 représente la capacité par unité de surface
sur toute la structure pour différents points de polarisation entre 0 V et -5 V. Celle-ci a été
calculée en faisant la variation des charges par rapport a la tension (dQ/dV). La capacité totale
2D est déduite en intégrant la capacité surfacique sur toute la surface et est représentée sur la
figure 11-111.1.4. On a également superposé la capacité 2D déduite d’une APS, la capacité 1D
déduite d’une coupe de la structure 2D sous le contact Schottky (dQ/dV) et la capacité
calculée avec I’expression (11-111.1.1). On remarque un écart pouvant aller jusqu’a 40 % entre
la capacité calculée en 1D et celle calculée en 2D. En effet, en prenant la géométrie 2D, on
remarque sur la figure I1-111.1.3 qu’il existe également une variation de charges sous 1’isolant,
ce qui a pour effet d’augmenter la capacité totale. On a une erreur inférieure a 1% en calculant
la valeur de la capacité avec une analyse petit signal ou a partir de la variation de charges avec
la polarisation. Le modéle analytique de la capacité issu de I’hypothése de compléte déplétion
dans la zone de charge d’espace se superpose bien a la capacité calculée en 1D.
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Figure 11-111.1.3 — Contribution spatiale de la capacité totale pour plusieurs points de
polarisation (0V, -1V, -2V, -3V, -4V et -5V). La barre représente la valeur de la capacité
par unité de surface en fF/pm?. Pour obtenir la capacité totale, il suffit d’intégrer la

capacité surfacique sur toute la surface.
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Figure 11-111.1.4 — Capacite en fonction de la polarisation par plusieurs méthodes

(analytique 1D / extraction 1D / extraction 2D et analyse petit signal) et erreur commise
entre analyse petit signal/ variation de charges et 1D/2D

On propose maintenant de prendre en compte une densité surfacique de charges a I’interface
entre 1’isolant et le semi-conducteur comme ce qui est fait dans I’article [Morl16]. Cette

densité surfacique de charges est reliee a un potentiel de surface V. telle que :

o= _\lqud [Vs|‘c"sc (sz)

(11-111.1.8)

Pour [\/S| =0,7V , valeur la plus élevée donnée dans [Mor16], on obtient & =2,8x10" C.m°.

96



1+ 70

1 60

400

150
|

@
=

y (nm)

200

100

(;wri/13) enbroeyins 9y1oede)

0
0 200 400 600 800

x (nm)

Figure 11-111.1.5 — Contribution spatiale de la capacité totale pour plusieurs points de
polarisation (0V, -1V, -2V, -3V, -4V et -5V). La barre représente la valeur de la capacité
par unité de surface en fF/pm? Pour obtenir la capacité totale, il suffit d’intégrer la
capacité surfacique sur toute la surface.

On observe une modification de la contribution spatiale de la capacité avec la prise en compte
de charges fixes comparée a la figure I1-111.1.5. La figure 11-111.1.6 représente la capacité
obtenue avec et sans considérer cette densité surfacique de charges.

05 ... C (sans charges)
04 | —C/(charges fixes) /
€03 s
L |
g 02 F
&
© 01t
0 1 1 1 1 J
5 -4 -3 -2 - 0
Tension (V)
Figure 11-111.1.6 — Capacité en fonction de la polarisation pour avec et sans la prise en

compte de charges fixes et écart entre les deux modeles.

La capacité est un peu plus faible avec la densité surfacique de charges. L’écart entre les deux
modeéles est autour de 5%.
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b. Caractéristique statique 1(V)

Revenons sur le calcul analytique de la caractéristique 1(\V) de la diode Schottky. Nous
aurions pu commencer ce chapitre par cette section. Mais si nous I’abordons ici, c’est qu’elle
n’est pas aussi essentielle que nous le pensions initialement. Certes, elle joue un role sur le
fonctionnement de la diode. Mais, a mieux connaitre cette structure, il s’aveére que la
caractéristique en direct ne constitue pas I’¢élément décisif du fonctionnement de la diode. S’il
était possible de refaire le travail, un effort beaucoup plus conséquent serait apporté a la
caractéristique en inverse.

Dans une jonction métal/SC, le transport du courant est lié au déplacement des porteurs
majoritaires contrairement a une jonction PN. Il existe deux théories décrivant 1’évolution du
courant en fonction de la tension aux bornes de la diode :

o lathéorie de la diffusion de Wagner (1931), Schottky et Spenke (1939),
e lathéorie de I’émission thermoionique de Bethe (1942) [Bet42].

Suivant le modele dérive-diffusion, le courant est conditionné par les processus de dérive
et de diffusion dans la ZCE, alors que dans le modele de I’émission thermoinique, c’est
I’émission des électrons au-dessus de la barriere qui conditionne le courant. Une troisieme
approche, intermédiaire, a également été développée par Crowell et Sze [Sze06] et regroupe
les deux modeles précédents en prenant en compte le phénomene de force image a I’interface
métal/SC.

L’objectif n’est pas de présenter de maniere exhaustive les différents calculs mais d’en
donner les mécanismes physiques qui les sous-tendent et de présenter les expressions des
caractéristiques statiques pour chacune d’entre elles afin de les comparer aux résultats du
simulateur MC.

Dans le modéle de diffusion, le courant s’écrit comme la somme d’un courant de dérive
di au mouvement des charges sous I’action du champ électrique et d’un courant de diffusion
di au mouvement des charges sous I’action de leur gradient de concentration. L’hypothese
majeure faite dans ce modéle pour parvenir a I’expression de la caractéristique
courant/tension concerne la concentration de porteurs a 1’interface du c6té du semi-conducteur
qui ne dépend pas de la tension appliquée : le quasi-niveau de Fermi est nul a I’interface et
rejoint le niveau de Fermi du métal. Le mouvement des électrons est donc uniquement régi
par la dérive et la diffusion qui peut s’expliciter a partir du gradient du quasi-niveau de Fermi

[Rho88]. La caractéristique statique Jq s’écrit alors :
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oxp| Ve
2N, g’k T P ko T & qv
Jg = 1N, Z EB o eXp[—k Tj eXp[ﬁj—l (1-111.1.7)
s erfi[ GVa dj 8 B
kT

Avec erfi la fonction d’erreur imaginaire telle que erfi(x) = ijxexp(é’ 2)d§ etV, =V, -V
Jz %o

. \% . .
. Il est intéressant de noter que le facteur devant le terme exp(l?—_l_}—l dépend de la tension
B

appliquée V par I’entremise de V.

Dans le mod¢le de 1I’émission thermoionique, les effets de dérive et de diffusion dans la
ZCE sont négligés et le courant est conditionné par 1’émission des électrons au-dessus de la
barriere. Ce modele suppose que le quasi-niveau de Fermi est constant et égal a qV le long de
la ZCE [Rho72], et ce jusqu’a l’interface métal/SC. En considérant une distribution

Maxwellienne des vitesses, le calcul de la densité de courant total J, s’effectue en

considérant que seuls les porteurs ayant une énergie supérieure a la hauteur de barriére au
début de la ZCE contribuent au courant :

. Y . gm.kZ
J, =AT?ex _ G exp| 12 | -1 | avec A" = s 11-111.1.8
\ p( ke T ]{ p[kBT 27°h° ( )
Contrairement au modele de diffusion, le courant de saturation est indépendant de la tension
appliquée.

Crowell et Sze ont combin¢ le modele de 1’émission thermoionique et le modele dérive-
diffusion en considérant ces deux mécanismes en série [Sze06]. lls ont introduit le concept de
« vitesse de recombinaison » v, en haut de la barrié¢re tel que la densité de courant s’écrive

J = qu(n—no) avec n la concentration de porteurs a I’interface et no la concentration de

porteurs a polarisation nulle. La condition pour raccorder les deux modéles consiste a écrire
que les deux courants sont égaux [Mat09]. La concentration de porteurs a I’interface n’est
plus une constante mais devient une variable d’ajustement, dépendante de la polarisation, qui

permet d’arriver a I’expression (11-111.1.9) pour la densité de courant total.
qN,V s qVv
Jigp =———exp| ——2 || exp| — | -1 1-111.1.9
14y, 1y, p( KT P KT ( )
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kT

Pour v, <V, le courant dans la structure est conditionné par la diffusion des porteurs dans la

zone de charge d’espace. Pour v, >v, , le courant dans la structure est conditionné par

I’émission thermoionique a I’interface.

La figure 11-111.2 illustre 1’évolution de vq4 et v, en fonction de la tension ainsi que la
caractéristique statique avec le modéle MC, le modéle de I’émission thermoionique (TH) et le
modele de diffusion (D) pour la diode de référence.

25 1072
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Figure 11-111.1.3 — (a) Evolution des vitesses vq et v, en fonction de la tension et (b)
caractéristique courant-tension pour le modéle de I’émission thermoionique (TH), le
modeéle de diffusion (D) et le modele MC

Dans notre configuration de reférence, quelle que soit la tension appliquée, on a toujours

Vy>V,, ce qui confirme que le courant est majoritairement conditionné par 1’émission

thermoionique. Il est presque surprenant que ce modele soit trés voisin d’un modeéle basé sur
une approche particulaire du type Monte Carlo avec une caractéristique statique en
exponentielle et un coefficient d’idéalité n proche de 1 (aucun effet physique tel que ’effet
tunnel ou I’abaissement de la hauteur de barriére n’a été considéré). Cette bonne adéquation
entre ces deux modeles a d’ailleurs été constatée dans d’autres articles [Gon96]. Ceci semble
indiquer que la nature du transport et la dynamique des électrons dans la ZCE n’est pas
déterminant sur la caractéristique statique...

Les mode¢les présentés précédemment ne tiennent pas compte de I’effet tunnel, de 1’effet

de force image ou encore de 1’abaissement de la hauteur de barricre par le champ électrique a
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I’interface. Tous ces effets entrainent une augmentation globale du courant, soit par
abaissement de la barriére a I’interface, soit par passage des électrons a travers la barricre.
Pour obtenir la caractéristique statique sur une grande gamme de polarisation (en inverse
jusqu’a la tension de claquage et en direct), I’algorithme de fusion/division des particules doit
étre utilisé. Néanmoins, cet algorithme est chronophage et la précision sur le courant est
d’autant plus faible quand on se rapproche de 0V, notamment lorsque la hauteur de barriére
est élevee (cas du GaAs). Par ailleurs, avoir une précision élevée n’est pas essenticlle dans
cette gamme de polarisation. En effet, I’article [Ber17] a montré qu'une extraction précise du
coefficient d’idéalité autour de OV ne modifiait quasiment pas le rendement d’un circuit de

rectification et qu’une extraction en direct était suffisante.

Comme le transport des électrons dans la ZCE n’est pas de premiére importance et que le
modele de 1’émission thermoionique semble étre adapté, le courant total peut étre calculé
numériquement a partir de 1’équation (I1-111.1.10) [Str62] [Mat00] en s’appuyant sur
I’évolution spatiale du potentiel obtenue avec le simulateur MC.

E-qV
. 1+exp[— j .
AT = k,T «gm k3
J == [ T(E)In B dE avec A" = —xE&
S\ B (E) o E oo (1-11.110)
P k,T

L’énergie E est référencée par rapport au niveau de Fermi dans le métal.

L’énergie E, dans la borne inférieure de I’intégrale représente 1’énergie minimale considérée

pour prendre en compte 1’effet Tunnel. L’effet de force image est intégré dans T(E).

La détermination du coefficient de transmission a été décrit dans la section I1-1.4. Il est
calculé numériquement a partir du produit des matrices de transfert en prenant en compte le
profil de la bande de conduction au voisinage du contact metal/SC. Une fois le coefficient de
transmission T(E) calculé, la densité de courant totale est déterminée puis ajustée sur la loi
analytique suivante, inspirée de [Sch01b], pour étre facilement implémentée dans ADS :

My mV +p;
. qVv .
J: (V) =J,| exp| sign —exp| —sign(V)|— H-111.1.11
(V) p| sig (\/)‘nkBT p| —sig (V)Vn ( )
OuJ,, n, my, m, p, etV, sontdes paramétres d’ajustement.
La figure 11-111.1.4 représente la caractéristique statique pour une diode dopée & 10*" cm™

dans la zone N et a 5 x 10'® cm™ dans la zone N* en fonction de la longueur de la zone N, 7, .

Beaucoup d’effets physiques qui jouent a role a I’interface ont été considérés. La longueur a
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une forte influence sur la caractéristique statique, notamment en inverse lorsque la zone N est
complétement déplétée. En direct, le courant ne varie quasiment pas avec la longueur car
1I’évolution du potentiel au voisinage de I’interface métal/SC change peu. Pour des diodes trés
courtes, I’abaissement de la hauteur de barriére par le champ électrique est plus important en
inverse, ce qui favorise le passage des électrons au-dessus de la barriére et a travers la barriére
par effet tunnel. La présence d’un courant du méme ordre de grandeur en inverse qu’en direct
peut devenir problématique et dégrader le rendement des multiplieurs de fréquence.
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Figure 11-111.1.4 — Caractéristique courant-tension pour une diode dopée & 10*" cm™

dans la zone N et & 5 x 10'® em™ dans la zone N* avec I’ensemble des effets physiques 2

P’interface pour plusieurs longueurs de la zone N

c. Cellules associée a la zone N non déplétée et a la zone N*

Tous les éléments associés a la zone N non déplétée et a la zone N* sont déduits de la

capacité de déplétion Cqy par le biais de la longueur de la ZCE W. On propose les expressions
suivantes pour chacun d’entre eux :

R, (V) =R, [ W(V)] R, (1—/2?\/)] (1-111.1.12)
ch(v):cho( j: 10[ - c:(v)j (11-111.1.13)
_ WM _ __ES i
LN(\/)_LNO(l - ]_LNO 1 éNCd(\/)J (11-111.1.14)
RN+(V):min{Rw(l—Wé(V)j,RNf} (11-111.1.15)
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: ot (12w o |
1 1 1
Cy (V)=min|C_ . (1——},CN1+ (11-111.1.16)
L tot N
o W (V)
L, (V)=min L . [1— ]’LNF (H-11.1.17)
L tot |
La figure 11-111.1.5 illustre 1’évolution de chacun de ces éléments en fonction de la tension
ainsi que ’ajustement sur les lois proposées avec les valeurs du tableau I1-111.1.2. Ces lois

semblent adaptées et seront utilisées pour construire le modele complet de la diode sous le

logiciel de simulation ADS.

Rno (2) Cho (fF) Lno (PH)
37,8 0,469 5,38
R, (@ R (Q) Lo (pH) L. (pH) CN A (fF) CN \ (fF)
10,7 29 0,726 0,14 0,381 2,02
Tableau I1-111.1.2 — VValeurs des différents éléments

2. Domaines de validité du modeéle

Les techniques d’extraction présentées pour déterminer les parametres du schéma
équivalent s’appuient sur des excitations de faible amplitude pour chaque point de
polarisation avec une approche quasi-statique. On peut s’interroger sur la pertinence de ce
schéma équivalent lorsque la diode est excitée par un signal de forte amplitude. Pour estimer
les domaines de validité du modele complet de la diode, on propose de simuler le circuit de la
figure 11-111.2.1 sous le logiciel de simulation ADS.

V(t) =V, +V, cos(at) @

Figure 11-111.2.1 — Circuit pour la validation des différents modéles
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Figure 11-111.1.5 — Evolution des différents éléments de la cellule associée a la zone N non

déplétée et a la zone N* en fonction de la tension. Les cercles représentent les extractions

faites a partir d’une APS avec le code MC et les traits représentent les lois ajustées
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Il existe plusieurs méthodes de résolution numériques pour simuler des circuits électriques.
Celles-ci sont différentes pour les circuits linéaires et non-linaires. Pour les circuits non-
linéaires, on préfére avoir recours a une analyse temporelle alors qu’une analyse fréquentielle
est mieux adaptée pour étudier un circuit linéaire. Une méthode répandue dans le cadre d’un
circuit non-linéaire est la méthode de 1’équilibrage harmonique (Harmonic Balance) [Gil91].
L’idée est de décomposer le circuit non-linéaire en un sous-circuit linéaire et un autre non-
linéaire. Elle a ainsi I’avantage de combiner la méthode d’analyse fréquentielle et temporelle
pour traiter efficacement la partie linaire et non-linéaire et donner des informations assez
précises sur le comportement du systeme. Une solution stationnaire existe si les courants et les
tensions aux différents nceuds du circuit sont identiques pour les deux sous-circuits linéaire et
non-linéaire. Les signaux sont approximes par un nombre limité de frequence.

Les éléments non-linéaires du modele électrique complet ont été implémentés sous ADS a
partir du composant SDD (Symbolically-Defined Device) en définissant plusieurs équations
avec des représentations explicites ou implicites [docADS]. La diode est reliée directement a
un générateur de tension sinusoidale telle que la tension a ses bornes soit sous la forme :

V(t) =V, +V, cos(at) (11-111.2.1)

Les trois modéles, précédemment présentés, sont confrontés :

e Modéle A: modele classique basse-fréquence avec une résistance série constante
(figure 11-11.1.1). La déplétion du substrat n’est pas considérée et on suppose que
I’expression de la capacité donnée par 1’équation (11-111.1.1) est valable quelle que soit
la tension.

e Modele B : modéle classique basse-fréquence avec une résistance série dépendant de
la polarisation. La déplétion du substrat est considérée.

e Modeéle C : modele complet de la diode représenté sur la figure 11-11.1.2.

Pour quantifier 1’écart entre chaque modéle (A, B et C) et la simulation MC, on propose de

calculer un coefficient d’erreur R défini par I’équation (11-111.2.2).

J [Tl -] dt
R=10—
\/Iifﬂc(t)dt

et i, respectivement le courant de conduction obtenu avec

(11-111.2.2)

Avec T la période du signal, i

m

le schéma équivalent petit signal (modele A, B et C) et celui obtenu en MC (référence)

lorsqu’une tension sinusoidale est appliquée aux bornes de la diode.
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Cette étude permet d’avoir une estimation des domaines de validité de chacun des modeéles en
fonction de ’amplitude de la tension aux bornes de la diode, de la fréquence et du point de
polarisation.

Plusieurs conclusions peuvent étre tirees de la figure 11-111.2.2 :

Quelle que soit la frequence de travail, le schéma équivalent du modéle C est celui qui
se rapproche le plus du modele MC.

Le modele A avec une résistance série constante n’est plus pertinent pour des
fréquences supérieures a 300 GHz. L’écart assez important pour une tension inférieure
a -3V a 250 GHz est di a la non-prise en compte de la déplétion dans le substrat qui
modifie la capacité de déplétion.

Quelle que soit la fréquence pour les modéles B et C, on peut découper la figure en
deux zones (voir figure 11-111.2.3). La zone 1 montre que le schéma électrique
équivalent modélise correctement le modele MC avec un coefficient d’erreur inférieur
a 5 %. Dans la zone 2, le coefficient d’erreur est supérieur a 5 %. La surface de cette
zone est d’autant plus grande que la fréquence est élevée. Le phénomene physique qui
met en défaut le schéma équivalent électrique est I’effet de saturation de la vitesse des
porteurs (section 11-111.2.1).

Pour des applications comportant une diode Schottky telle que la détection et la

multiplication de fréquence, la tension aux bornes de la diode n’est pas sinusoidale et on peut

douter de la pertinence des résultats présentés. Cependant, ces courbes permettent d’avoir une
bonne appréciation de la zone de validité du schéma équivalent de la diode. Dans les chapitres

I11 et IV, on pourra récupérer sous ADS I’allure de la tension aux bornes de la diode et vérifier
que le courant de conduction associé est identique avec le MC pour valider le schéma
équivalent complet dans chacune des applications visées (doubleur ou rectification).
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Figure 11-111.2.2 — Coefficient d’erreur R (défini par I’équation (11-111.2.2)) sur le

courant de conduction lorsque la diode est excitée par un signal sinusoidal d’amplitude

V; et de composante continue V, pour chaque modéle (A, B et C) et pour plusieurs
fréequences (250 GHz, 500 GHz, 800 GHz, 1 THz et 1,25 THz)
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Figure 11-111.2.3 — Découpage en plusieurs zones de la représentation du coefficient

d’erreur en fonction de V, et de V3 pour une fréquence de 800 GHz

3. Vitesse des porteurs et fréquence du signal

L’impact de la vitesse de saturation des porteurs sur le comportement des multiplieurs a
haute fréquence a d’abord été¢ mis en évidence par Kollberg en 1992 [Ko0192]. La conservation
du courant le long de la diode impose que le courant de déplacement lge, dans la zone de
dépletion soit égal au courant de conduction l,ng dans la zone N non déplétée. Ces deux
courants s’écrivent respectivement :

'dep=qu5%(t) et log = ANV, (1)S (11-111.3.1)

Avec v, la vitesse des électrons dans la zone N non déplétée. La vitesse a laquelle la ZCE est

modulée ne peut exceder la vitesse maximum des porteurs v, .. d’ou :
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aW (t) < Ve max
at ,

(11-111.3.2)

D’apres la figure 11-1.1.1, la vitesse maximale des électrons pour GaAs en régime permanent
est d’environ 2 x 10° m.s™ pour un champ électrique de 4 kV.cm™. Cependant, la vitesse
maximale dans les régimes transitoires peut largement dépasser cette valeur: c’est le
phénomene de survitesse. La vitesse maximale est donc plus élevée a hautes fréquences
[Lou94].

Ce phénomeéne est d’autant plus marqué que la fréquence est élevée et que I’amplitude de
la tension aux bornes de la diode est grande ou encore que le point de polarisation est élevé.
En effet, I’excursion de la capacité — et donc de la ZCE — pour une méme amplitude de
tension, est plus élevée quand on augmente le point de polarisation.

On propose d’illustrer I’influence de ce phénoméne sur la modulation de la ZCE en
estimant la longueur de cette derniére a partir de la concentration de porteurs. Connaissant la
capacité pour chaque point de polarisation C(V), on peut déduire la longueur de la ZCE W(V)

a partir de 1’équation (X) et ainsi en déduire la concentration associée.

ES

C(V)=—x (11-111.3.3)

W)
Nous avons tracé sur la figure 11-111.3.1 la concentration de porteurs au niveau de la ZCE
évaluée par 1’équation (I1-111.3.3) en fonction de la tension de polarisation pour la diode de

référence. On remarque que cette valeur est relativement constante lorsque la déplétion
s’effectue dans la zone N (tension supérieure a —3 V) et égale 2 5,5 x 10'® cm™, soit 55 % du
dopage dans la zone N. On suggere d’utiliser ce critére pour estimer la longueur de la ZCE
avec les simulations MC.

On conserve la méme structure que celle présentée dans le tableau 11-11.1.1 avec une
longueur de 350 nm pour la zone N. Celle-ci a volontairement été allongée de 100 nm pour
s’assurer que la déplétion ne s’effectue que dans cette couche et conserver le critére de 55 %
du dopage de la zone N. La diode est excitée par un signal sinusoidal d’amplitude 2 V autour
de -2 V. La figure 11-111.3.2 représente 1’évolution de la concentration spatiale de porteurs sur
une période pour différentes fréquences. Les couleurs représentent le pourcentage de porteurs
en vallée gamma. On constate que le comportement des électrons est différent suivant la
fréquence. En augmentant la fréquence, les électrons sont fortement accélérés et un nombre
important transfére dans les vallées L et X (jusqu’a 80 % au-dessus de 600 GHz).
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Figure 11-111.3.1 — Evolution de la ZCE déduite de la capacité a partir de I’équation (l1-
111.3.3) et de la concentration de porteurs a la frontiére entre la ZCE et la ZQN en
fonction de la tension de polarisation
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Figure 11-111.3.2 — Evolution de la concentration spatiale de porteurs sur une periode
pour plusieurs fréequences lorsque la diode est excitée par une tension sinusoidale
d’amplitude 2V autour de -2V. Les couleurs représentent le pourcentage de porteurs en
vallée I'.
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La figure 11-111.3.3 donne I’évolution spatiale de la ZCE pour plusieurs fréquences, le
pourcentage de porteurs en vallée I pour les porteurs situés au bord de la ZCE, la vitesse de
ces porteurs ainsi que la puissance dissipée dans la diode. Pour une fréquence de 250 GHz, la
ZCE est modulée entre 100 et 250 nm, les porteurs restent en vallée I" sur toute la période et la
vitesse moyenne des porteurs est inférieure 8 1 m.s™. A 500 GHz, une fraction significative de
porteurs parvient a transférer dans les vallées supérieures (jusqu’a 20 %) sur une fraction de la
période. Cela impacte peu la modulation de la ZCE. Pour 625 GHz et au-dela, la majorité des
porteurs ne se trouve plus en vallée centrale. La vitesse moyenne des porteurs au bord de la
ZCE atteint une valeur maximale d’environ 3 x 10°m.s™, valeur voisine de la vitesse
maximale en régime stationnaire et similaire a celle donnée dans [Lou94] (2,9 x 10° m.s™).
L’article [Eas95] a également mis en évidence que les porteurs mettent environ trois fois plus
de temps (~2,75 ps) pour retourner dans une vallée a haute mobilité que I’inverse ( < 1 ps). Ce
phénomene est visible sur la figure 11-111.3.3b : les porteurs transférent rapidement dans les
vallées supérieures autour de 0,25 x Ty mais mettent beaucoup plus de temps a redescendre
dans la vallée centrale. Il existe alors une accumulation de porteurs dans les vallées L et X
avec une faible mobilité pour ces fréquences et au-dela puisque ceux-ci n’ont pas le temps de
redescendre en vallée centrale.

La figure 11-111.3.3c illustre la puissance dissipée dans la diode Pgiss définie par :
1,m
Pass = J, 1 (OV (Ol (1-111.3.4)

e

On observe une augmentation brutale de la puissance dissipée entre 500 GHz et 625 GHz,
quasiment d’un facteur 4. C’est le transfert des porteurs dans les vallées X et L qui
augmentent les pertes résistives dans la zone N, a cause d’une part d’une modulation plus
faible de la ZCE et d’autre part d’une dégradation de la mobilité dans ces vallées.

Une limitation majeure du schema équivalent électrique considéré dans ce manuscrit est
la non-prise en compte de ce phénomene de saturation de la vitesse des porteurs qui n’a, a ma
connaissance, pas éte traitée de maniere satisfaisante d’un point de vue électrique. Comme
illustré précédemment, il s’agit d’un phénoméne assez complexe. Dans I’article [Kol92],
I’effet de la vitesse maximum a été simplement modélisée par une résistance non-linéaire dont
la valeur augmente avec le courant. La loi non-linéaire utilisée est une loi empirique qui
s’appuie sur des résultats expérimentaux. Il faudrait un modele électrique plus poussé en
prenant en compte finement la dynamique des porteurs qui transférent dans les vallées
supérieures et qui mettent un certain temps pour redescendre en vallée centrale [Eas95]
suivant la tension aux bornes de la diode et la fréquence du signal. L’article [SchOla] a
proposé de décomposer la résistance associée a la ZQN en deux résistances représentant les
porteurs en vallée centrale et ceux dans les vallées supérieures. Une équation différentielle est
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résolue pour connaitre 1’évolution de la densité de porteurs dans chaque vallée. Cette méthode
n’a pas ¢ét¢ expérimentée car il est complexe d’implanter la résolution d’équations
différentielles directement dans un logiciel de simulation électrique. Certains articles [Eri98]
[Par14] [Mae05] [Mael0] proposent également de conserver un produit Rs < Cjo constant, ce
produit dépendant de la bande de fréquence mais aussi du dopage.
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Figure 11-111.3.3 — (a) Evolution de la ZCE, (b) du pourcentage de porteurs en vallées I',

(c) de la vitesse moyenne des porteurs au bord de la ZCE sur une période pour plusieurs
fréquences. (d) Puissance dissipée dans la diode en fonction de la fréguence.
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IV) Conclusions

Ce chapitre de these comportait deux volets : un plutét orienté sur la modélisation MC de
la diode Schottky et 1’autre sur sa modélisation électrique déduite du simulateur MC pour étre
facilement exploitable dans un logiciel commercial de simulation de circuits. Quatre semi-
conducteurs ont été intégrés dans le simulateur : le GaAs, I’'InGaAs, le GaSb et le GaN. En
effet, chacun de ces SC présente des avantages (mais également des inconvénients). La
maturité technologique du GaAs et sa haute maturité technologique en font un matériau de
choix pour la réalisation de composants électroniques. L’InGaAs posséde également de
bonnes propriétés de transport avec une masse effective plus faible que GaAs, conduisant a
une mobilité a bas-champ plus élevée. La différence principale avec le GaAs repose sur la
hauteur de barricre a I’interface métal/SC (de ’ordre de 0,2 V) comparé au GaAs (autour de
0,9 V). Bien que le transport du GaSb soit fortement dégradé a cause du faible écart entre la
vallée T et la vallée L, les niveaux de dopage peuvent atteindre 10 cm™, ce qui autorise la
réalisation de faibles résistances séries. Le GaN est un SC qui a suscité beaucoup d’intérét ces
derniéres années, notamment grace a sa bonne tenue en puissance, méme si sa mobilité est
plus faible que les autres SC.

Les conditions aux limites constituent une étape clef dans la modélisation MC du
dispositif, surtout du coté du contact ohmique. Pour ce contact, des distributions de vitesse
spéecifiques — Maxwellienne pondérée par la vitesse pour la composante suivant I’axe de la
diode et Maxwellienne pour les deux autres composantes — ont été choisies pour les particules
injectées tout en gardant une concentration de porteurs égale au dopage dans la cellule proche
du contact. D’autres conditions aux limites ont été développées pour considérer le cas de SC
trés dopés, ce qui est généralement le cas dans la zone N* pour limiter la résistance série dans
cette zone. Malgré la mise en place de ces nouvelles distributions, nous avons constaté des
artefacts sur la concentration de porteurs dans la zone proche du contact ohmique, conduisant
a un champ électrique non nul dans cette zone. En ajoutant une zone «tampon » d’une
cinquantaine de nanometres dans laquelle I’équation de Poisson n’est pas résolue et en
conservant la méme condition aux limites, nous avons annihilé cet artefact. Le temps de
simulation a été multiplié par 1,2. Nous avons ainsi pu observer que ces conditions limites
conditionnaient le courant total dans la structure et que des écarts de plusieurs dizaines de
pourcents pouvaient apparaitre suivant la longueur du réservoir ou encore la distribution de
vitesse des particules injectées. Nous avons décidé de conserver 50 nm de réservoir dans le
cas d’un SC trés dopé pour les différentes configurations dans les chapitres 111 et 1V afin de
conserver des temps de simulation raisonnables.

La mise en place de cette nouvelle condition aux limites ne peut étre appliquée sans

considérer le principe d’exclusion de Pauli dans le cas d’un SC dégénéré. Celui-ci a été
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implémenté en s’inspirant de la méthode de réjection de Lugli et Ferry basée sur une
discrétisation de I’espace réciproque en plusieurs cellules cubiques ou chaque cellule
¢lémentaire ne peut contenir plus d’un certain nombre de particules. Cette méthode permet de
ne pas recalculer a chaque pas sur le temps les taux d’interactions. La technique de réjection
n’est appliquée qu’a la suite du processus d’interaction et pas a la fin d’un vol libre, ce qui
peut conduire a des cellules ou le taux d’occupation est supérieur a 1. Un traitement
spécifique a donc été appliqué pour ces cas particuliers. Pour éviter qu'une particule ne se
retrouve dans une cellule ou aucun état est disponible apres un vol libre, celle-ci retourne dans
sa derniére cellule ou 1’état était disponible. Par ailleurs, les trois composantes du vecteur
d’onde sont randomisées tout en veillant a ce que la particule reste dans sa cellule. Cette
derniére opération a ¢été nécessaire pour ¢éviter d’avoir des discontinuités dans les
distributions. Pour facilement faire le lien entre 1’énergie et le vecteur d’onde associé a chaque
¢lément de volume, une discrétisation sphérique de 1’espace réciproque a été proposée et
compareée a la discrétisation cubigque. Bien que cette discrétisation donnait des distributions en
énergie identiques a la discrétisation cubique, le calcul de I’indice correspondant au numéro
de I’élément de volume engendrait un allongement du temps de simulation d’un facteur deux.
C’est pourquoi la discrétisation sous forme de cubes a été privilégiée. Cette méthode a été
appliquée a une diode Schottky ou le PEP a été appliqué sur toute la structure (dopage de 5 x
10" cm™ dans la zone N et de 5 x 10'® cm™ dans la zone N*). Le tracé de la distribution en
énergie le long de la structure montre une énergie moyenne plus élevée dans la zone N* que
dans la zone N sans aucune discontinuité de la distribution dans chaque maille Ax. Par
ailleurs, la distribution est identique le long de la zone N et le long de la zone N, sauf au
niveau de I’homojonction N-N" ol la concentration de porteurs varie. Ces résultats ont permis
de valider cette méthode.

Lorsque la diode est polarisée autour de 0 V ou en inverse, des porteurs passent du métal
au SC du c6té du contact Schottky. Le nombre de porteurs a injecter par unité de temps est
déduit de I’expression analytique du courant qui est fonction de la constante de Richardson,
du coefficient de transmission a ’interface métal/SC et de la fonction de Fermi dans le SC et
dans le métal. La constante de Richardson est ajustée pour faire en sorte que la somme du
courant en inverse et du courant en direct soit nulle. Au-dela de 0,1 V (pour GaAs), le contact
peut étre considéré comme un contact absorbant pour les électrons qui y parviennent. Ils

peuvent éventuellement étre réfléchis si I’effet tunnel est pris en compte.

La diode Schottky est un composant largement contr6lée par son interface. Plusieurs
modeles de la hauteur de la barriére de potentiel a I'interface métal/SC ont évoqués. Pour
I’optimisation de la diode, nous garderons le modéle pragmatique de Rhoderick et Williams

qui considére une hauteur de barriére dépendant du champ ¢électrique maximal a I’interface
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par I’entremise d’un parameétre a. La valeur de ce paramétre est typiquement comprise entre
15 et 35 Angstrom.

Deux autres effets ont été intégrés dans le simulateur MC : ’effet de force image et
I’effet tunnel. Le phénomene de force image a pour effet d’abaisser la barriére de potentiel a
I’interface a cause de I’interaction entre 1’¢lectron qui se rapproche du contact Schottky et son
image dans le métal pouvant étre représentée par une charge positive fictive. Plusieurs degrés
de raffinement ont été proposés pour la prise en compte de I’effet tunnel en résolvant
I’équation de Schrodinger dans I’approximation de la fonction enveloppe et de la masse
effective. La résolution de cette équation permet de déduire le coefficient de transmission a
I’interface métal/SC, c¢’est-a-dire la probabilité pour qu’une particule ayant une certaine
énergie traverse la barriére. L’approche WKB suppose que le potentiel varie lentement avec la
position et ne prend pas en compte la réflexion potentielle des porteurs ayant une énergie
supéricure a la barriére de potentielle. Sans cette hypothése, la solution de 1’équation de
Schrodinger fait intervenir les fonctions de Airy pour un potentiel triangulaire et la fonction
hypergéométrique confluente de premiére espéce pour un potentiel parabolique. Les particules
peuvent dans ce cas étre réfléchies, méme si leur énergie est supérieure a la hauteur de
barriere. L’effet de force image modifie le potentiel a 1’interface et le potentiel n’est ni
lineaire, ni parabolique dans la zone proche du contact Schottky. Dans ce cas, la méthode des
matrices de transfert est utilisée en supposant le potentiel linéaire par morceau. Cette matrice
permet de relier I’onde incidente et I’onde transmise entre deux mailles. Une légere
modification du potentiel a été proposée pour limiter le nombre de matrices de transfert a
multiplier pour déduire le coefficient de transmission. Une fois le coefficient de transmission
calculé, une technique de réjection est utilisée pour décider si la partie est réfléchie ou si elle
traverse la barriére de potentiel. La prise en compte de 1’effet tunnel augmente le coefficient
d’idéalité et le courant de saturation puisque les électrons peuvent traverser la barriere de
potentiel. L application du phénoméne de force image ajouté a I’effet tunnel accentue d’autant
plus cet effet.

Une faible concentration de porteurs proche de I’interface métal/SC est une particularité
de la diode Schottky qui peut induire du bruit sur les resultats obtenus. En effet, la
caractéristique statique ne peut étre tracée que pour des tensions supérieures a quelques ksT en
dessous de la tension de bande plate (typiquement supérieures a 0,7 V pour GaAs), la
concentration de porteurs diminuant de maniére exponentielle avec la tension. Un algorithme
de fusion-division a donc été développé pour garder un nombre de particules constant le long
de la structure. Pour cela, la structure a été découpée en plusieurs zones ou la représentativité
des particules est différente. Un soin particulier a été apporté aux caractéristiques des
particules fusionnées et divisées pour s’assurer de conserver la continuité du courant le long

de la structure. D’aprés certains auteurs, 1’utilisation d’un tel algorithme ne serait pas
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compatible avec une étude en bruit du dispositif. I1 n’est pas nécessaire d’appliquer cet
algorithme en régime dynamique car le courant de conduction créé par ses électrons est faible
devant le courant de conduction total (déduit en sommant la vitesse de toutes les particules
dans la structure).

A ce stade, le code MC développé est a Iétat de I’art de ce qu’on peut trouver pour la
modélisation de diodes Schottky. Des travaux récents sur le développement de mélangeurs et
de multiplieurs THz [Mor17] n’ont par ailleurs pas intégrés I’effet de force image et I’effet
tunnel dans la modélisation 2D de la diode.

L’ionisation par choc est un phénomene bien connu qui peut conduire a la destruction du
composant du composant avec la création en cascade de paires électrons-trous. Le phénoméne
de claguage du composant est souvent décrit par une tension Vp, dite tension de claquage
(breakdown voltage). En premiére intention, cette tension a été calculée a partir de I’intégrale
d’ionisation qui dépend du champ électrique spatial et des coefficients d’ionisation des
électrons et des trous. Le champ électrique a été calculé a partir de simulations MC et les
coefficients d’ionisation ont été trouvées dans la littérature. Cette approche montre bien que
cette tension Vy,, dépend certes du dopage mais aussi de la longueur de la zone N. Bien que les
résultats obtenus sur GaAs semblent cohérents par rapport aux résultats d’autres articles, ce
n’est pas du tout le cas pour les autres SC. Une tension Vp, plus élevée pour InGaAs que pour
GaAs a méme été trouvée alors que I’énergie de bande interdite d’InGaAs est nettement plus
faible que celle de GaAs. Une régle de trois a donc été appliquée sur la tension Vi, du GaAs
par rapport au gap des deux SC pour déduire la tension Vi, d’InGaAs. Une stratégie similaire
a été adoptée sur GaSb en multipliant les tensions de claguage de GaAs par un coefficient.
Nous sommes conscients des limites de ce modele et il faudrait en effet intégrer ce
phénomene dans le code MC en considérant les trous et la recombinaison des porteurs pour le
modéliser finement.

Enfin, différentes techniques d’évaluation du courant ont été présentées, soit en comptant
le nombre de particules qui traversent une (ou plusieurs) frontiéres entre deux mailles, soit a
partir de la vitesse des particules. En régime statique, toutes ces techniques donnent les
mémes résultats tant qu’on reste dans des niveaux de tension supérieures a quelques C’est le
théoreme de Ramo-Shockley qui est utilisé pour le régime dynamique en sommant la vitesse
des particules dans toute la structure. Dans le cas de génération ou de recombinaison de
porteurs, ce théoreme ne peut plus s’appliquer.

L’objectif de cette modélisation MC était de pouvoir optimiser les caractéristiques de la
diode Schottky pour des applications spécifiques au THz — multiplication de fréquence et
rectification — lorsque celle-ci est insérée dans un circuit. Une optimisation rapide et efficace
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de la diode directement avec le simulateur MC ne semble pas réalisable en raison des temps
de simulation. Par ailleurs, comme il s’agit de circuits non-linéaires, il aurait fallu d’une part
développer un code Harmonic-Balance couplé au code MC pour pouvoir les simuler, ce que
certains auteurs ont déja proposés [Tai94] [Sill0] [Parl4]. D’autre part, I’environnement
autour de la diode, notamment les lignes de transmission, demanderaient un solveur
électromagnétique 3D (FDTD par exemple) et 1’optimisation non-linéaire des cellules
d’adaptation en entrée et en sortie nécessiterait des algorithmes complexes dont le
développement ne constituait pas I’objet de de cette thése. Certains logiciels commerciaux de
simulations de circuits non-linéaires tels que ADS disposent déja de ces outils mais un
couplage avec un code maison n’est pas envisageable. Nous nous sommes donc tournés vers
une modélisation ¢électrique du composant déduite de la modélisation MC pour qu’il puisse
étre inséré facilement dans ADS.

La section Il a permis de présenter différentes techniques d’extraction du schéma
équivalent intrinséque de la diode Schottky jusqu’au THz a partir du simulateur MC décrit
dans la section I. Nous avons présenté deux schémas électriques équivalent de la diode
Schottky : le circuit classique basse fréquence (BF) couramment utilisé jusqu’a une centaine
de GHz et un autre modele plus complet permettant de prendre en compte certains effets
physiques tels que le courant de déplacement et I’inertie des porteurs qui interviennent pour
des fréquences supérieures a quelques centaines de GHz, ces deux phénomeénes étant
respectivement modélisés par une capacité et une inductance dans la zone quasi-neutre et dans
la zone N*.

Trois techniques d’extraction ont été présentées : 1’extraction classique sur les
caractéristiques statiques [(V) et C(V) pour le schéma électrique BF, ’extraction a partir de la
réponse en courant pour différents types d’excitations — sinusoidale et gaussienne — et
I’extraction a partir de 1’étude des fluctuations de courant et de tension. La technique
d’extraction la plus robuste, mais la plus longue, est d’exciter la diode avec une série de

sinusoides a différentes fréquences.

Une méthode plus rapide consiste a étudier la réponse en courant de la diode avec une
excitation possédant une grande étendue spectrale telle qu’une gaussienne. Cette méthode
nécessite cependant quelques opérations de filtrage pour gagner en précision sur I’impédance
a basse fréquence.

L’étude des fluctuations de tension et de courant constitue également une méthode
intéressante et permet d’avoir des informations sur le transport. Cependant, elle reste assez
restrictive car il faudrait que la partie imaginaire de 1I’impédance soit toujours négative, ce qui
n’est pas toujours le cas, notamment autour des fréquences de résonance associées a chaque
cellule RLC du schéma equivalent.
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L’extraction de tous les paramétres du modele par la méthode des moindres carrés sur la
partie réelle et la partie imaginaire de I’impédance montre la pertinence du schéma équivalent
haute-fréquence. Une comparaison des impédances avec un modele déterministe de type
Dérivé-Diffusion utilisé par le logiciel commercial Silvaco a également été menée. Elle a
permis de montrer qu’un tel modeéle ne permettait pas de modéliser finement I’effet inertiel
des porteurs modélisé par des inductances dans le schéma équivalent.

Un modele de type « boite noire » a également été évoqué en calculant les paramétres X
du dispositif. Il s’agit d’une extension des paramétres S en considérant les non-linéarités du
dispositif. Le calcul de ces parameétres X passe nécessairement par 1’application de différents
stimuli avec plusieurs niveaux de puissance. Nous n’avons pas considéré cette option afin de
ne pas perdre le sens physique associé aux différents éléments du schéma équivalent.

La section III du chapitre II, avait pour but de confronter 1’évolution des différents
éléments du schéma équivalent en fonction de la polarisation aux modeles analytiques
classiquement discutés dans la littérature. Les deux éléments centraux du schéma équivalent
qui permettent de réaliser les fonctions de multiplication de fréquence et de rectification sont
respectivement la capacité de déplétion et la caractéristique statique I(\V).

Concernant la capacité¢ de déplétion, I’expression classique issue de 1’hypothése de
compléte déplétion pour une diode 1D fonctionne bien. Cependant, ce modéle n’est plus
valide lorsque la déplétion s’effectue dans la zone N*. Une unique expression composée de 5
parametres a donc été proposée pour n’importe quelle tension inférieure a Vp; afin de prendre
en compte cette déplétion. La détermination de ces paramétres ne peut se faire qu’a partir
d’une simulation physique de la diode (MC dans notre cas). Nous nous sommes aussi
interrogés sur la valeur de la capacité de déplétion dans le cadre d’une diode 2D simulée sous
Silvaco et d’une prise en compte des ¢états de surface entre 1’oxyde et le SC. Nous avons pu
observer que le débordement de la ZCE sous le contact Schottky augmentait significativement
la valeur de la capacité de déplétion. En revanche, la modélisation des états de surface par une
densité de charges fixes ne semble pas modifier sensiblement cette capacité. Une différence
de quelques pourcents a été observée. Une estimation de la capacité parasite associée aux
effets 2D pour quelques configurations a permis de quantifier son influence sur les
rendements du multiplieur de fréquence et du circuit de détection présenté dans les chapitres
Il etlV.

Concernant la caractéristique statique I(V), les deux modeéles couramment rencontrés
dans la littérature sont le mod¢le de 1I’émission thermoionique — le courant est conditionné par
I’émission des ¢électrons au-dessus de la barriére — et le modele de diffusion — le courant est
conditionne par les processus de dérive et de diffusion dans la ZCE —. Le modele qui se
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rapproche le plus de la modélisation MC est le modele de I’émission thermoionique, ce qui
semble indiquer que la nature du transport et la dynamique des électrons dans la ZCE n’est
pas déterminant sur la caractéristique statique et que c’est l’interface qui contrdle
essentiellement le courant. Les éléments associés a la zone quasi-neutre et a la zone N* sont
déduits de la capacité de déplétion.

Les méthodes d’extraction décrites dans la section II reposent sur des excitations de faible
amplitude pour plusieurs points de polarisation et les modeles déduits sont dits « quasi-
statiques », c’est-a-dire que les différents éléments varient instantanement avec les stimuli.
Afin d’apprécier le domaine de validit¢ du modele pour des signaux de forte amplitude, nous
avons choisi de calculer un coefficient d’erreur en comparant le courant de conduction issu du
simulateur MC et celui issu de trois modeles électriques différents lorsque la diode est excitée
par un signal sinusoidal sous ADS. Il y a un modele représentant le modéle classique BF de la
diode (A), un autre avec le méme modele mais une résistance série dépendant de la
polarisation (B) et un dernier en considérant le modeéle complet HF ou tous les éléments
dépendent de la polarisation. Parmi les trois modeles, c’est le modele le plus complet (C) qui
se rapproche le plus des résultats du simulateur MC. Méme pour le modéle C, il existe une

zone ou le modeéle électrique n’est plus valable, avec un coefficient d’erreur supérieur a 5 %.

Le phénoméne physique qui met en défaut le schéma équivalent dans cette zone est liée a
la vitesse maximum des porteurs en lien avec la fréquence d’excitation. En effet, la vitesse de
modulation de la ZCE ne peut excéder cette vitesse de saturation. Une partie plutdt descriptive
de ce phénomeéne a été présentée afin d’observer le passage des électrons dans les vallées
supérieures lors d’une augmentation de la fréquence pour une excitation donnée. Peu
d’articles proposent une modélisation électrique simple et pertinente de ce phénomene. Lors
de I'optimisation de la diode sous le logiciel ADS pour les différentes applications, une
confrontation du courant de conduction pour une méme excitation en tension aux bornes de la
diode sera proposée pour valider ou non le modele électrique.

Il est assez difficile de définir précisément la limite du modeéle électrique. Celle-ci dépend
des caractéristiques de la diode (dopage, longueur, etc.), de la forme de 1’excitation appliquée
a ses bornes, de son excursion en tension, du point de polarisation statique ou encore de sa
fréquence. Nous avions considéré que des signaux sinusoidaux pour le calcul du coefficient

d’erreur.
Ce schéma équivalent complet de la diode Schottky intrinséque utilisable par n’importe

quel logiciel de simulation nous permettra d’effectuer une optimisation rapide et efficace du
composant pour des applications de détection et de multiplication de fréquence.
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L’ionisation par choc, I’injection de porteurs en inverse, les mécanismes de génération et
de recombinaison et enfin I’effet dit de saturation de la vitesse des porteurs sont tres
complexes a reproduire a 1’aide d’un modele électrique car, associé a une large gamme
d’excursion de la tension aux bornes de la diodes, ils imposeraient la prise en considération

d’effets mémoire.
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CHAPITRE |1

OPTIMISATION DE LA DIODE SCHOTTKY POUR LA
MULTIPLICATION DE FREQUENCE

I. Introduction

Nous avons vu précédemment comment obtenir le schéma équivalent petit-signal de la
diode Schottky a partir du simulateur MC en vue d’une optimisation de ses caractéristiques
pour la multiplication de fréquence et la détection. Ce chapitre se propose de rechercher les
caractéristiques intrinséques optimales de la diode pour le multiplieur de fréguence — et plus
particulierement le doubleur — a savoir le couple métal/SC, le dopage et la longueur de
chacune des couches. La multiplication de fréquence peut, aussi bien, étre obtenue en
polarisation directe qu’en polarisation inverse. C’est généralement la non-linéarité capacitive,
en inverse, qui est mise a contribution pour limiter les pertes et obtenir un meilleur rendement.

Dans un premier temps, quelques généralités sur ce processus non-linéaire sont
présentées. Quelques facteurs de meérites couramment rencontrés dans la littérature sont
discutés et peuvent permettent d’orienter certains choix pour 1’optimisation de la diode
Schottky. Un circuit relativement simple réalisant la multiplication de fréquence avec une
diode Schottky est décrit en explicitant les pertes possibles dans le circuit.

Ensuite, les stratégies d’optimisation sont présentées, depuis la simulation des différentes
configurations avec le simulateur MC jusqu’a I’implémentation des éléments non-linéaires du
schéma équivalent sous ADS. Ces éléments suivent des lois non-linéaires dont chacun des
paramétres dépend a la fois de la longueur et du dopage de la zone N. Pour faciliter
I’optimisation des caractéristiques de la diode, une interpolation bilinéaire a donc été
effectuée pour prendre en compte la dépendance avec ces deux variables. Certaines

caractéristiques de la diode ont été fixées pour limiter 1’espace des configurations.

Plusieurs études sont enfin menées pour tenter de comprendre 1’influence de différents
paramétres sur le rendement du doubleur de fréguence. Celles-ci sont réalisées sur le GaAs
qui reste encore un SC de choix pour réaliser ces fonctions non-linéaires. D’autres semi-
conducteurs sont aussi €tudiés tels que 1’InGaAs pour ses propriétés de transport et sa faible
hauteur de barriere, le GaSb pour ses dopages pouvant aller jusqu’a 10 cm™ et le GaN pour
sa tenue en puissance. La modification du profil de dopage dans la couche active modifie la
caractéristique non-linéaire associée a la capacité de déplétion et pourrait améliorer le
rendement des multiplieurs de fréquence.
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Il. Principe de la multiplication de fréquence

1. Généralités sur la multiplication de fréquence

La figure IlI-I.1.1 présente le schéma d’un multiplieur de fréquence permettant de
générer un signal dont la fréquence en sortie est un multiple (harmonique) de la fréquence
d’entrée fo. C’est la non-linéarité (capacitive) associée a la capacité de déplétion qui est
géneralement mise a contribution (mode varactor). Idéalement, le filtre placé a I’entrée est
congu pour laisser passer uniquement le fondamental et mettre en court-circuit tous les autres
harmoniques. Le filtre placé en sortie impose le transit que de I’harmonique souhaité. Nous
nous focalisons uniquement sur le doubleur de fréquence dans ce manuscrit, c’est donc
I’harmonique 2 que le filtre en sortie doit sélectionner. Les cellules d’adaptation en entrée et
en sortie permettent de transmettre un maximum de puissance de la source vers la charge.

| _N_ u

ZO

2

Figure 111-11.1.1 — Schéma d’un multiplieur de fréquence

Manley et Rowe ont développé deux relations permettant de quantifier la puissance
associee a chaque fréquence obtenue par le processus de mélange (i.e. les harmoniques) a
partir d’un élément non-linéaire réactif (inductance ou capacité). En considérant qu’il existe

deux fréquences d’excitation f, et f , ces deux relations s’écrivent [Man56] :

Sy 0 e 33 e

. +nf et wmf +nf (Ih-11.1.1)

Avec P - la puissance moyenne circulant dans 1’élément réactif non-linéaire a la fréquence

mf, +nf,.

Il est important de noter que :
e ces relations sont indépendantes de 1’évolution de 1’élément non-linéaire en fonction
de la tension,
e les niveaux de puissances des sources sont sans importance,
e les ¢léments ajoutés autour de la capacité ou de I’inductance n’affecte pas la facon
dont est distribuée la puissance sur les harmoniques.
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Dans le cas d’un multiplieur de fréquence, il n’existe qu’un seul signal d’excitation a la

frequence f, (f,=0). La somme sur n n’intervient plus et les équations (l11-11.1.1) se

résument en une seule équation :

ipmzo (111-11.1.2)

m=0

Ou P, est la puissance active a la frequence mf, .

La somme des puissances associées a chaque harmonique doit étre égale a la puissance
d’entrée. Dans cette configuration, si le circuit est congu de telle fagon que seules la puissance
active a la fréquence d’entrée f, et celle a la frequence de sortie mf, peuvent circuler, la

somme (I11-11.1.2) s’écrit simplement P, =—P,. Dans ce cas, la puissance de sortie sur

I’harmonique m souhaité est égale a la puissance d’entrée et on peut obtenir théoriquement un
rendement de 100 %. Ce résultat n’est pas surprenant puisque qu’il s’agit d’un élément
réactif, il ne peut donc pas dissiper de puissance. Cependant, il est difficile d’atteindre ce
rendement en pratique, notamment a cause des résistances séries des diodes Schottky utilisées
pour réaliser I’élément réactif non-linéaire. Les relations de Manley-Rowe ne peuvent alors
plus s’appliquer.

2. Facteurs de mérite pour la multiplication de fréquence

Pour des applications en multiplication de fréquence, la diode peut étre utilisée soit en
mode varistor, soit en mode varactor. Le mode varistor utilise la non-linéarité résistive de la
diode Schottky associée a la résistance dynamique Ry alors que le mode varactor utilise la
non-linéarité capacitive associée a la capacité de déplétion Cq4. Le rendement de conversion
est défini par :

— (111-11.2.1)

n

Ou P, représente la puissance d’entrée disponible et P, la puissance de sortie a

I’harmonique de rang m .

En mode varistor, le rendement théorique maximum qu’il est possible d’atteindre est
1/ m? [Pag58]. En revanche, pour le mode varactor, il est théoriquement possible d’atteindre
un rendement de 100% d’apres les équations de Manley-Rowe. Néanmoins, cette valeur n’est
jamais atteinte en pratique a cause de la résistance série du circuit, des désadaptations
d’impédance en entrée et en sortie ainsi que les pertes associées a ces circuits. Pour de fortes
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puissances d’entrée, la tension aux bornes de la diode est positive pendant une fraction du
temps a chaque période et les performances du circuit sont dégradées a cause de la
multiplication résistive qui intervient dans cette gamme de tension.

Un autre facteur de mérite est aussi utilisé pour une varactor : la fréquence de coupure
dynamique. Celle-ci est définie par :

1 1 1 1
f =—(S.. —S = - 11-11.2.2
cd 27Z'Rs( min max) 27Z'Rs [C C ] ( )

min max

Ou R, représente la résistance série, S, et S ;, sont respectivement 1’¢lastance maximale et

n

miminale. L’excursion de I’élastance (S, —S,,) peut étre limitée par la tension de claquage

Vor, par la longueur de la zone N si celle-ci est complétement déplétée avant d’atteindre la
tension Vp, ou encore par la vitesse de saturation des porteurs.

3. Approche analytique

Comme évoqué précédemment, la génération d’harmoniques repose essentiellement sur
la non-linéarité du dispositif associée a la capacité de déplétion. Plusieurs articles ont tenté
une approche analytique pour déterminer le rendement des multiplieurs de fréquence [Tan66]
[Lip98] [Dun09]. Celle-ci est néanmoins rendue difficile a cause du caractere non-linéaire du
processus de multiplication. Nous nous appuierons dans ce manuscrit sur les résultats de

I’article [Dun09] avec le circuit équivalent de la figure 111-11.3.1.
Z,= Ry* 1%, .
R © 20 R i R: i /'X:
Z\J
M 235] e

I, Iy
Varactor =
E, V. junction v, <

Input circult <« Output circuit

Figure 111-11.3.1 — Circuit équivalent du doubleur de fréquence [Dun09]

Plusieurs hypotheses sont faites :
e le dopage dans la zone N est constant,
e les filtres sont idéaux : seuls le fondamental et I’harmonique 2 sont considérés,

e le schéma équivalent est celui de la figure 11-11.1.1 avec une résistance série constante,
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e la capacité de déplétion suit la loi donnée par 1’équation (I1-111.1.1).

Comme la diode en mode varactor peut étre modélisée par une capacité non-linéaire en
série avec une résistance, il devient plus pratique de travailler avec 1’élastance S qui est
I’inverse de la capacité. En supposant que la diode est excitée par des signaux périodiques de
pulsation wg, une décomposition en série de Fourier de S donne :

S=S5, {1+ > m, exp(jka)ot)} avec m_ =m, (111-11.3.1)

k=—00

Ou Sp représente 1’¢élastance au point de polarisation Vpias Choisi.

En supposant que la diode est excitée par un signal sinusoidal d’amplitude V,; -V, la

bias ?

puissance totale absorbée par la diode sur le fondamental P; et I’harmonique 2 P, s’écrivent :

P.=PF,=4;Cj (C,-OSO)3 omy|*|m,| (111-11.3.2)

Les puissances dissipées dans la résistance série pour le fondamental Pgis; et I’harmonique 2

Puis2

Pay =4V,2C% (C1iS, ) @' |m[ R, (111-11.3.3)

Py =16V,2C%, (C,08,) @ Iy R, (111-11.3.4)

Le rendement du doubleur de fréquence peut étre ainsi déduit :
P 1 HI-11.3.
S 2 S > ~ avec ( 39)
R + Pis + P2 4ayR, o |m1| +4|m2|

So |m1|2|m2|

n

S, tel que V. =V, [1—(cjoso)2 (L+2Jmf + 2|m2|2)}

Les détails du calcul pour parvenir a ce résultat sont explicités dans I’article [Dun09]. On

peut remarquer que, dans le cas ou R, =0, le rendement est égal a 1, ce qui confirme les
formules de Manley et Rowe dans cette configuration. Pour maximiser la puissance sur

I’harmonique 2, une méthode numérique permet de déduire les valeurs de |m1| et |m2| :

Im,|=0,502 et |m,| = 0,166 (111-11.3.6)
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4. Description du doubleur de fréguence

Le circuit proposé pour le doubleur de fréquence est représenté sur la figure 111-11.4.1.
Circuit Lignes A/4 Circuit [ V.o
d’adaptation CC CO d’adaptation dom 3V

en sortie

en entrée

T Nl ( ' Iy .

TLA TL2 © 7] DC_Feed1 Te_ de_

polarisation
vin a A : ot | o veut

_T r_ilof TLIT iodi TLIN : I;Jflﬁz

| Eon L3 DIODE TLS 5Nack Num=2
Num=1 OC_Block1 Z=50 Ohm

' Z=50 Ohm N~ |
Figure 111-11.4.1 — Représentation d’un doubleur de fréquence

Les cellules d’adaptation en entrée et en sortie sont réalisées a partir de stubs supposés
idéaux et sont optimisées pour maximiser le rendement du circuit.
Les cellules de filtrage sont des lignes quart d’onde a la fréquence du fondamental en court-
circuit a ’entrée ou en circuit ouvert a la sortic [Maa03]. La ligne quart d’onde en circuit
ouvert permet de mettre a la masse 1’anode par rapport a la fréquence fondamentale sans
impacter I’harmonique de rang 2. Inversement, la ligne quart d’onde en court-circuit permet
de mettre a la masse la cathode par rapport a I’harmonique de rang 2 sans incidence pour le
signal a la fréquence fondamentale. Les impédances de source et charge sont supposées
réelles et égales a 50 Q.

Les pertes dans le circuit sont de plusieurs natures :

e Les pertes par désadaptation a I’entrée et a la sortie.

e Les pertes dans les harmoniques en sortie : la ligne quart d’onde en sortie impose que
la frequence fondamentale soit filtrée mais tous les harmoniques de 2fy ne le sont pas.
Ces pertes-1a sont généralement négligeables et dépendent de la puissance d’entrée.

e Les pertes dans la diode : elles représentent 1’essentiel des pertes. Elles sont surtout
dues aux pertes dans la couche active, dans le substrat et dans une moindre mesure
dans la résistance dynamique lorsque la tension aux bornes de la diode se situe dans la
zone ou la non-linéarité résistive intervient (surtout en direct et éventuellement en

inverse a cause de I’abaissement de la barriere par le champ électrique a I’interface

[Rho88]).
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Dans les doubleurs de fréquence au THz, les topologies plutdt utilisees sont les
configurations dites « équilibrées » dont un schéma équivalent est donné sur la figure 111-
[1.4.2. Les harmoniques impairs sont générés en opposition de phase sur chacune des deux
branches et les harmoniques pairs sont quant a eux générés en phase. Cela conduit a une
annulation des harmoniques impairs et rend la conception du circuit plus simple puisque seul
les harmoniques pairs se propagent.

/1/4

e

/,% I
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Té de ZO

polarlmtlon

A / 4
Figure 111-11.4.2 — Topologie d’un doubleur de fréquence équilibré [Mae99]

Cette topologie de doubleur n’a pas été étudiée dans le cadre de cette these.
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I11. Optimisation de la diode Schottky pour le doubleur de fréquence

La section I11-11.1 explicitait le modele électrique de la diode Schottky jusqu’au THz en
prenant en compte certains phénomenes physiques qui jouent un réle prépondérant a ces
fréquences (inertie des porteurs, courant de déplacement, etc.), mettant ainsi en défaut le
schéma équivalent classique basse-fréquence. Cette médiation du schéma électrique a été
motivée par une volonté d’intégrer facilement la diode au cceur d’un circuit pour une
application spécifique (rectification et multiplication de fréquence) et de I’exploiter avec un
logiciel de simulation pourvu de multiples fonctionnalités. Nous nous sommes rendus compte
que les lois analytiques données pour les différents éléments du schéma équivalent (figure 11-
[1.1.2) étaient plut6t bien vérifiés par rapport aux résultats issus du simulateur MC. Une
amélioration du modele de la capacité a été proposée afin de prendre en compte d’une part la
déplétion possible dans le substrat pour des diodes courtes et d’autre part I’abaissement de la
hauteur de barriére avec le champ électrique a I’interface. On propose alors d’utiliser ces lois
dans une logique d’optimisation rapide et efficace de la diode Schottky pour chaque
application a partir des algorithmes disponibles dans le logiciel ADS, ce qui n’aurait pas été
faisable directement avec un code MC en raison des temps de simulation importants. Le
simulateur MC n’est pas pour autant délaissé et pourra, dans les configurations simulées,
servir de référence pour comparer les résultats, effectuer des ajustements sur 1’optimisation si
nécessaire et discuter des limites du modéle électrique, notamment lorsque la vitesse de
saturation des porteurs intervient. Aprés avoir décrit les stratégies d’optimisation et les
parametres que nous avons jugés nécessaire d’optimiser pour limiter 1’espace des
configurations, plusieurs études sont proposées afin de dégager les caractéristiques optimales
de la diode.

1. Eléments a optimiser

On rappelle que 1’objectif est de trouver les caractéristiques optimales de la diode afin de
maximiser le rendement du doubleur de fréquence. Pour une puissance d’entrée et un semi-
conducteur donnés, il y a possiblement sept parameétres a optimiser :

e la hauteur de barriere qg¢,,

e lalongueur ¢, delazoneN
e ledopage N, delazone N

e lalongueur £ . delazone N*
e ledopage N, de lazone N*

e lasurface S
e le point de polarisation V,
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On pressent qu’une optimisation des caractéristiques de la zone dopée N* avec ADS
tendra vers une longueur nulle et un dopage le plus élevé possible afin de réduire la résistance
série. La longueur et le dopage de la zone N* sont donc fixés. Pour limiter le nombre de
configurations, la hauteur de barriere est fixée. Les valeurs choisies sont récapitulées dans le
tableau IN11-II1.1.1. Les quatre éléments d’optimisation sont donc la surface, le point de
polarisation, le dopage et la longueur de la zone N.

GaAs InGaAs GaSb GaN
0. V) 0,88 [Wal84] 0,2% [Opr10] 0,6 [P0192] 0,88 [Wan96]
(Au) (Ti-Pt-Au) (Au/ Pd) [Sch96] (Au)
N; (cm®) | 5x 10" [Mor16] | 3 x 10*° [Zin13] | 1 x 10%° [Wat00] | 3 x 10 [Jin15]
. (nm) 50 50 50 50
a (nm) 3 [Scho1a] 1,5 [Rho88] | 1,5—3,5[Rho88] | 1,5 3,5 [Rho88]
Tableau I11-111.1.1 — Valeurs des paramétres pour les différents matériaux étudiés

Afin de pouvoir confronter les résultats d’ADS avec le code MC et garder des temps de
simulation raisonnables, nous conserverons une longueur de 50 nm pour le substrat sur
chacun des matériaux bien que son épaisseur soit beaucoup plus grande en pratique dans les
diodes Schottky [Mor16]. Ceci aura pour incidence d’augmenter le rendement du circuit mais
ne modifiera pas les conclusions sur les différentes optimisations effectuées. L’abaissement
de la hauteur de barriére avec le champ électrique par 1’entremise du paramétre « est
considéré pour tous les SC. Tres peu de publications ont été trouvées sur ce paramétre pour
les semi-conducteurs autres que GaAs. Ce parameétre pouvant potentiellement varier entre 1,5
et 3,5 nm [Rho88], ces deux valeurs seront utilisées sauf pour InGaAs ou il sera fixé a 1,5 nm
car le verrouillage du niveau de Fermi a I’interface métal/SC est plus marqué que sur GaAs
[Rho88]. Mais ce point nécessite des études complémentaires. Des simulations MC ont été
effectuées pour extraire I’évolution de la capacité en fonction du dopage et de la longueur de
la zone N pour n’importe quelle tension supérieure a la tension de claquage V. Les dopages
dans les zones d’accés ont été choisis parmi les valeurs les plus élevées rencontrées dans la
littérature sur les diodes Schottky afin de minimiser la résistance série dans cette zone. Pour
GaSb, le dopage peut atteindre 10 cm™ [Wat00] mais il sera limité ici & 10*® cm™ pour les
simulations MC afin de conserver un nombre raisonnable de porteurs dans la zone N et
d’éviter I’application du principe d’exclusion de Pauli qui n’a pas été implémenté dans les
vallées autres que la vallée centrale dans la version du code MC que j’ai utilisé. En effet, pour
de telles valeurs de dopage avec ce SC (10 cm™) le PEP est indispensable en vallée L car les

porteurs sont essentiellement situés dans cette vallée. Le principe d’exclusion de Pauli a en
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revanche été pris en compte dans le simulateur MC pour tous les autres SC, uniqguement dans
la vallée centrale.

La capacité non-linéaire constitue 1’élément clé des multiplieurs de fréquence et nécessite
d’étre modélisée avec attention. La figure Il1-II1.1.1 représente 1’évolution de la capacité
extraite avec le code MC pour plusieurs longueurs, un dopage de 2 x 10" cm™ et une surface
par défaut de 1 um? pour GaAs.

4 - 10 - —50nm ------ 100 nm
_50 nm ------ 100 nm ¢ | . 150 nm 250 nm
—~ 3 Lo 150 nm 250 nm 8 p.. —---400nm
LL ~~ N
= —---400 nm L og | ‘N
o 2 S’ .
Neb) h
= g 4 r N
S .
g1 o L .
© S,
0 1 1 1 1 J 0 1 1 1 T ;I
-14  -11 -8 -5 -2 1 -14  -11 -8 -5 -2 1
Tension (V) Tension (V)
Figure 111-111.1.1 — Evolution de la capacité Cq et de C4 obtenue en MC pour plusieurs

longueurs avec un dopage de 2 x 10'’ cm™ et une surface de 1 pm?

On constate que la longueur de la zone N impacte fortement 1’évolution de la capacité
notamment lorsque les diodes sont courtes (longueurs inférieures a 300 nm pour
2 x 10*" cm™®). En effet, il existe pour ces longueurs une tension, supérieure a la tension de
claquage, a partir de laquelle la zone N est completement déplétée et la modulation de la ZCE

s’effectue dans la zone N*. Pour 400 nm, le tracé de C,’ en fonction de la polarisation met en

évidence une loi linéaire quelle que soit la tension de polarisation, signifiant que le substrat
n’est jamais déplété et que la capacité vérifie bien I’équation (11-111.1.1).

2. Stratégies d’optimisation de la diode Schottky

Nous abordons dans cette section les différentes étapes pour 1’optimisation de la diode
Schottky dans le cadre de deux applications aux fréquences THz : la multiplication de
fréquence et la détection. Les différentes étapes depuis les simulations MC jusqu’a
I’optimisation sous ADS sont décrites ci-dessous.

e Etape 1: Simulations MC
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On a simulé dans un premier temps, avec le code MC, plusieurs couples (!ZN ; Nd)

pour les 4 semi-conducteurs étudiés — GaAs, InGaAs, GaSh et GaN — afin d’obtenir
I’évolution du potentiel, du champ électrique et de la concentration de porteurs en
fonction de la distance pour plusieurs points de polarisation. Nous avons choisi de faire
varier le dopage de la zone N entre 10" et 10*® cm™ avec une dizaine de points et la
longueur de la zone N entre 50 nm et 500 nm par pas de 50 nm, soit un total d’environ
400 configurations simulées pour les 4 SC. Pour les SC autres que GaAs et InGaAs, deux
valeurs «extrémes » de o (1,5 et 3,5 nm) ont en plus été choisies par manque de
données dans la littérature.

Etape 2 : Calcul de la capacité, de la tension de claquage Vy; et de la caractéristique
statique

* La variation spatiale du potentiel extraite en MC permet de déterminer la caractéristique
statique I(V). Cette derniere n’est pas directement déduite des résultats de simulation MC
pour plusieurs raisons. Il faudrait utiliser 1’algorithme de fusion/division mais celui
devient difficilement exploitable autour de 0 V lorsque la hauteur de barriére est élevée
(GaAs, GaSb ou GaN) a cause des fortes fluctuations de vitesse (section 11-1.5). D’autre
part, les simulations sont d’autant plus longues que la tension de polarisation est faible
avec ce processus a cause de l’augmentation du nombre de régions pour avoir
suffisamment de porteurs atteignant le contact Schottky.

* La concentration spatiale de porteurs permet de déterminer 1’évolution de la capacité en
fonction de la polarisation a partir de la variation de charges dans toute la structure avec
la tension. On aurait aussi pu 1’extraire a partir d’une analyse petit-signal mais les temps
de simulations auraient été beaucoup plus importants. Nous avons par ailleurs observé
dans la section Il-IIl.1 que ces deux méthodes d’extraction donnaient des résultats
similaires.

* Le champ électrique permet de calculer I’intégrale d’ionisation décrite dans la section
11-1.6 pour estimer la tension de claquage Vpy.

Etape 3 : Extraction des parametres

La caracteéristique statique I(V), la capacité C(V) sont respectivement ajustées sur les
lois (11-111.1.11) et (11-111.1.1) pour chaque configuration par une méthode des moindres
carrés. Les différents parametres de ces lois (6 pour 1(V) et 5 pour C(V)) dépendent donc
de la longueur 7, et du dopage N, . Nous avons vu que la tension de claquage dépendait
également de 7 et de N,. Les autres éléments du schéma equivalent (cellule N non

déplétée et cellule N*) sont déduits de la caractéristique C(V) (section I1-111.1c).

Etape 4 : Implémentation du schéma équivalent sous ADS
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La diode Schottky est représentée sous ADS par un bloc SDD (Symbolically
Defined-Devices) en définissant plusieurs équations non-linéaires avec des
représentations explicites ou implicites [ADS]. Pour le modele complet de la diode donné
sur la figure 111-111.2.1 avec tous les éléments non-linéaires, un bloc SDD avec 6 ports est
nécessaire.

' ’ ReV) RV LV RuM) LV
1] '\0&\/ 13 /\/)(}\, 0 33 'u{','.'"‘. i
g i v T aw CralV)

» . 2+ i{' 6'
: ,H/ 2 4 M 4 6" Al

SDD6P4

Figure 111-111.2.1 — Représentation du SDD 6 ports sous ADS pour I’implémentation
du schéma équivalent

Pour implémenter les 12 parameétres décrits précédemment, une interpolation bilinéaire
est effectuée sur £, et N, par rapport aux valeurs discréetes choisies lors des simulations

MC. Par exemple, pour la tension de claquage Vi, on obtient 1’équation suivante :

Vir (£ Ng) =8y ;/y N+ ;N +6, ;0 +d,; pour (1-11.2.1)

Ny €[ Ng; s Nypy | et £ e[ 4,5 £y, ] avec:

a,; :Vbr(gN,W Nd,i)+vbr (EN,Hl’ Nd,i+1)_vbr(£N,i’ Nd,i+1)_vbr (EN,M’ Nd,i)
" (nin=Cus) (N1 =N )
t\/- _ EN,i |:Vbr (EN,m- Nd,i)_vbr (EN i+17 Nd |+1)]+£N |+l|ivr(£N i Nd |+1)_Vbr (EN,i’ Nd,i )]
" (m ui)(Najia =N, )
CV_:Nd,i[Vbr(EN,i’Nd,m) Ly i d|+1)]+ d|+l|ivbr(£N|+l' ) (EN,i’Nd,i):I
" (Nm ft)(Nojo =Ny )
dv_:Nd,iVN,iVbr(fN,m d|+l) N|+1Vbr(£N| Nd|+1)]+ d|+1[£N|+1V (EN,i'Nd,i)_EN,iVbr(EN,Hl'Nd,i)]
" (fuin = i) (N1 =Ney)

Il s’agit d’une équation de surface dont une représentation est donnée sur la figure 111-

111.2.2. Ce sont les valeurs des coefficients a,;, b,;, ¢,;, dy; qui sont insérées dans

ADS suivant le couple d’intervalles ([Nd'i ; Nd'm] ; [ENJ ;ENM]) choisi. La méthode
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est identique pour les dix autres parameétres issus des lois non-linéaires 1(V) et C(V). Elle
est certes assez longue et fastidieuse a mettre en ceuvre mais elle permet d’avoir

continuite des differents paramétres en fonction de N, et de 7, et par conséquent de

faciliter I’optimisation de la diode sous ADS.

Vil Vi)
‘ br ( Lo ‘\',:' ) f“\',:'; )
Vi \ExioNass)
2 VAT,
N, 1- '-'" /H\
T, & < | :
Figure I11-111.2.2 — Représentation de la surface obtenue par interpolation bilinéaire

sur V,, (£y,Ny) pour N, €[ Nyi i Nyra] et £y €[ ;i i

e Etape 5 : Simulation sous ADS

Que ce soit pour le multiplieur de fréquence ou le circuit de détection du chapitre 1V,

I’optimisation comporte deux objectifs :

e Une maximisation du rendement de conversion : les longueurs des stubs, supposés
idéaux et sans pertes, sont systématiquement optimisées pour n’importe quelle
configuration. D’autres éléments peuvent étre optimisées en plus suivant 1’étude.

e Latension minimale aux bornes de la diode ne peut dépasser la tension de claquage du
composant : cette tension dépend du dopage et de la longueur de la zone N (section I1-
1.6).

Les choix sur la puissance d’entrée et la fréquence se sont appuyés sur la figure I111-
[11.2.3. Celle-ci représente 1’état de I’art de la puissance de sortie de différentes sources THz
réalisées a partir d’amplificateurs, de multiplieurs de fréquences basés sur des diodes
Schottky, de lasers a cascade quantique (refroidi) et d’autres sources tels que des diodes
Gunn, des diodes a effet tunnel résonant ou encore des photo-mélangeurs [Hes15].
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On propose de choisir les couples fréquence/puissance a 1’état de I’art du tableau de la figure
I11-111.2.3 pour les différentes configurations étudiées.
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Figure 111-111.2.3 — Etat de I’art de la puissance de sortie de différentes sources THz
pour plusieurs fréquences [Hes15]

3. Optimisation de la diode Schottky avec un profil de dopage constant

a. Optimisation sur GaAs

L’optimisation des diodes Schottky pour les multiplieurs de fréquence au THz a fait
I’objet de nombreux articles dans la littérature [SchOla] [SchO1b] [Lou96]. L’article [Lou96]
a proposé une méthode d’optimisation assez simple en trois étapes :

e Optimisation de la longueur de la zone N: elle est basée sur la forme d’onde
typique de la tension aux bornes de la diode en fonction du temps. La zone de charge

d’espace ne pouvant varier plus rapidement que la vitesse maximale des porteurs v, ,

I’excursion maximale de la zone de charge d’espace AW peut s’approcher par :

\"
AW = ~max ]
2 (11-111.2.1)

Ou f . est lafréquence de sortie du multiplieur.

out

La longueur optimale de la couche active est déduite en ajoutant quelques dizaines de

nanomeétres a I’excursion maximale de la ZCE AW .

e Optimisation du dopage de la zone N: une augmentation du dopage présente
I’avantage de diminuer la résistance série (de la zone non déplétee) et de supporter des
courants plus importants mais I’excursion en tension aux bornes de la diode est alors
limitée par la tension de claquage Vyr due au phénomene d’ionisation par choc (section
11-1.6), limitant ainsi I’excursion de la ZCE. Le dopage optimal est choisi de telle sorte
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que la tension Vy,, ne soit pas atteinte tout en ayant une zone N complétement
déplétee :

Fe

N — C~sSC _
T (11-111.2.2)

Avec F, le champ électrique critique qui dépend du dopage. Cette expression suppose

que la ZCE s’étend, pour le champ électrique F¢, sur toute la zone N.

e Optimisation du diamétre de D’anode: une simulation de type eéquilibrage
harmonique permet, suivant la puissance et la fréquence d’entrée considérée de

déduire la surface et donc le diamétre de 1’anode qui maximise le rendement du
multiplieur de fréquence.

Avec une vitesse maximale v, =2,9 x10° ms™ [Lou94] et une fréquence de sortie

f.. =1THz, l’article [Lou96] suggere une longueur optimale pour la zone N de 200 nm et

un dopage optimal de 2 x 10*" cm™. Pour une puissance d’entrée de 10 dBm, une simulation
de type HB pour le circuit de la figure 111-11.4.1 avec le modele complet de la diode donne
une surface optimale d’environ 10 um? pour une tension de polarisation de -4,2 V avec un
rendement de 80,2 %. Les courants (conduction, déplacement et total) ainsi que la tension aux
bornes de la diode pour cette configuration sont représentés sur la figure I11-111.3.1. Le

courant de conduction est confronté a une simulation MC en excitant la diode avec la méme
tension.

100 (b) ...
. 50 :
o <
2 S -50
= o
-100
-150
0 0,5 1 1,5 2
Temps (ps) Temps (ps)
Figure 111-111.3.1 — (a) Evolution de la tension V4 aux bornes de la diode en fonction du

temps. Vi représente la tension de claquage et Vo la tension pour laquelle la zone N est
compléetement déplétée. (b) Evolution temporelle du courant total, du courant de
déplacement et du courant de conduction déduit des simulations HB sous ADS et
comparé au simulateur MC
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La tension aux bornes de la diode sur la figure IlI-II1.3.1a est d’une part toujours
négative afin de ne pas atteindre la zone ou la non-linéarité résistive intervient et d’autre part
demeure toujours supérieure a la tension de claquage Vpr (environ égale -9,5 V). On a
également représenté la tension Vg pour laquelle la zone N est complétement déplétée,
montrant ainsi que la zone N* est Iégérement déplétée (sur 5 nm environ — figure 111-111.3.2a)
pendant une partie du temps. La somme des pertes par réflexion, des pertes dans les
harmoniques en sortie ainsi que des pertes dans la résistance dynamique sont inférieures a 1 %
(par rapport a la puissance d’entrée). L’essentiel des pertes est dii a la zone N non déplétée
(environ 17 % de la puissance d’entrée) et dans une moindre mesure & la zone N* (2 % de la
puissance d’entrée). Sur la figure 111-111.3.1b, on constate une tres bonne adéquation entre le
courant de conduction en MC et sous ADS, ce qui illustre la pertinence du schéma équivalent

pour cette configuration. Bien que I’excursion en tension aux bornes de la diode soit élevée

(presque 10 V), la vitesse de modulation de la ZCE (figure I11-111.3.2a) ne dépasse la vitesse
maximale des porteurs (~ 2,9 x 10° m.s™ [Lou94]) que pendant une trés faible fraction du
temps. Le courant de conduction n’est donc pas affecté par ce phénoméne (section I1-111.3).
210 Zone N* 4 -
190 a
0
= 170 Eot
o
£ 150 o
= 130 5 0 r
=
110
€ © (b)
90 1 1 1 ) _2 L | | |
0 0,5 1 1,5 2 0 0,5 1 1,5 2
Temps (ps) Temps (ps)
Figure 111-111.3.2 — (a) Evolution de la ZCE et (b) Vitesse de modulation de la ZCE en

fonction du temps dW/dt

Cette optimisation ne tient pas compte du circuit dans lequel la diode est insérée.

L’optimisation de la diode sous ADS pour £ =200 nm nous donne d’ailleurs une déplétion

partielle de la zone N+ pendant une fraction non négligeable du temps, ce qui n’est pas pris en
compte ici. Bien que cette optimisation soit assez grossiére, le dopage optimal pour
£,, =200 nm nous donne également une valeur proche de 2 x 10" cm™. Nous verrons par la

suite que ce couple (7, ; N,) n’est pas celui qui donne le meilleur rendement.
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On propose maintenant plusieurs études sur l’influence de différents parametres sur le

rendement du multiplieur. Commencons par la surface et la longueur de la zone N.

Influence de la surface et de la longueur de la zone N

Le dopage est fixé & 2 x 10'” cm™ et la tension de polarisation est systématiquement
optimisée pour obtenir un rendement maximum. La figure 111-111.3.3 représente 1’évolution du
rendement en fonction de la surface pour plusieurs longueurs de la zone N a une fréquence de
800 GHz et une puissance d’entrée de 0 dBm. On constate, quelle que soit la longueur de la
zone N, qu’il existe une surface optimale permettant de maximiser le rendement. Le
rendement maximal obtenu lors de cette étude paramétrique est atteint pour une longueur de
50 nm et vaut 80 %.

Rendement (%)
B (o] (0]
o o o

N
o

0
001 01 1 10 100
Surface (unv)

Figure 111-111.3.3 — Evolution du rendement en fonction de la surface pour plusieurs
longueurs de la zone N a une fréquence d’entrée de 800 GHz et une puissance d’entrée
de 0 dBm. Le dopage dans la zone N est égal & 2 x 10'” cm™ et la tension de polarisation

de polarisation a éte optimisée pour maximiser le rendement.

Analysons de plus prés quelques configurations. On note pour la suite Vmin la tension
minimale aux bornes de la diode, Vmax la tension maximale aux bornes de la diode, VdO la
tension de polarisation, Vg la tension pour laquelle la zone N est complétement deplétée et
Vpr la tension de clagquage.

Nous choisissons dans un premier temps de présenter les résultats pour ¢, =50 nm. La

figure 111-111.3.4 donne I’évolution des différentes tensions énoncées précédemment en
fonction de la surface ainsi que les puissances dissipées dans chacun des éléments du circuit.
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Figure 111-111.3.4 — (a) Evolution de Vmin, Vimax, Vdo, Voo et de Vy,r en fonction de la

surface (b) Rendement (rend) et puissance dissipée dans la résistance dynamique (Rd),
dans la résistance série de la ZQN (Rn) et de la zone N* (Rnp) normalisée par rapport a
la puissance d’entrée en fonction de la surface. La zone N mesure 50 nm.

e La diminution de la surface de la diode entraine une augmentation de I’excursion en
tension aux bornes de la diode avec une amplitude pic a pic d’environ 7 V pour 1 pm?
Pour une fréquence de 800 GHz, une telle amplitude devrait commencer a faire apparaitre
un transfert des porteurs en vallée L avec une masse effective plus élevéee, ce que ne prend
pas en compte le modele électrique.

e Les pertes par réflexions et les pertes dans les harmoniques en sortie sont négligeables
devant les pertes dans les résistances séries et dans la résistance dynamique.

e La zone N est quasiment toujours deplétée (Vmax ~ Voo) et la modulation de la ZCE se fait
essentiellement dans la zone N* sur une quinzaine de nanométres environ pour une surface
de 2 um? Les pertes sont donc essentiellement dues a la puissance dissipée dans la
résistance série de la zone N*.

¢ Le rendement maximum atteint 78 % pour une surface d’anode de 2 pm?>.

e En dessous de 2 um? le rendement diminue a cause des pertes dans la résistance
dynamique. En effet, la tension aux bornes de la diode est largement positive pendant une
partie du temps.

e Quelle que soit la surface entre 1 et 100 pm?, la tension de claquage n’est jamais atteinte.

Analysons les mémes courbes mais pour une longueur ¢, =500 nm (figure 111-111.3.5).
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Figure 111-111.3.5 — (a) Evolution de Vmin, Vimax, Vdo €t de V- en fonction de la surface (b)

Rendement (rend) et puissance dissipée dans la résistance dynamique (Rd), dans la
résistance série de la ZQN (Rn) et de la zone N* (Rnp) normalisée par rapport a la
puissance d’entrée en fonction de la surface. La zone N mesure 500 nm.

Le rendement maximum atteint 24,1 % pour une surface de 0,8 um?. Cette valeur ne pourra
jamais étre atteinte en pratique a cause du transfert des porteurs en vallée L qui n’est pas
modélisé électriquement.

La tension pour laquelle la zone N est complétement déplétée vaut — 34 V environ. Cette
tension est largement plus faible que la tension de claquage (—10,5 V) et ne sera du coup
jamais atteinte. On peut en conclure qu’il existera toujours une partie non déplétée de la
zone N qui contribuera aux pertes et a la dégradation du rendement.

Quelle que soit la surface, la tension minimale pour optimiser le rendement est toujours
égale a V), afin de limiter les pertes dans les résistances séries (zone N).

La majeure partie des pertes est due a la zone N qui n’est jamais déplétée au cours du
temps. En effet, pour la tension Vy, la ZCE s’étend jusqu’a environ 284 nm, laissant ainsi
216 nm de zone jamais déplétée.

En dessous de 0,8 pum? le rendement diminue a cause des pertes dans la résistance
dynamique et également a cause des pertes par réflexions. En effet, la tension aux bornes
de la diode devient positive et supérieure a la tension de coude pendant une partie du
temps.

La prochaine étude concerne I’influence de la longueur et du dopage de la zone N.
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Influence de la longueur et du dopage de la zone N

On propose maintenant de faire varier le dopage de la zone N dans la gamme 10" —
10*® cm™ pour des longueurs de la zone faiblement dopée sous le contact Schottky comprises
entre 50 nm et 300 nm afin d’observer 1’évolution du rendement pour une puissance de 10
dBm et une fréquence de 500 GHz. La surface et la tension de polarisation sont optimisées
pour chaque configuration.

110 - ——100nm ------ 150 nm
........... 200 nm 300 nm
L _-
S 90 50 nm
o
&
(«B]
2 70
(5]
@
50 ' —_—
1017 1018
Dopage (cm?)
Figure 111-111.3.6 — Rendement du doubleur de fréquence en fonction du dopage pour

plusieurs longueurs entre 50 nm et 300 nm a une fréquence de 500 GHz

L’évolution du rendement en fonction du dopage pour plusieurs longueurs de la couche
dopée N est représentée sur la figure 111-111.3.6. Pour chaque longueur, il existe un dopage
optimal permettant de maximiser le rendement. Le dopage optimal augmente quand la
longueur de la zone N diminue. Ce résultat n’est pas étonnant. En effet, une augmentation du
dopage réduit ’extension de ZCE pour une méme excursion en tension aux bornes du
dispositif, laissant possiblement une partie de la zone N jamais déplétée au cours du temps. La
réduction de la zone N permet d’¢liminer cette zone. Le rendement le plus élevé (89,2 %) est
atteint pour une longueur de 50 nm et un dopage de 8 x 10'" cm™ dans la zone N. La figure
I11-111.3.7 représente le dopage optimal en fonction de la longueur de la zone N pour plusieurs
points de fréquence. La fréquence et la puissance d’entrée ne semble pas modifier
significativement le dopage optimal pour une longueur donnée.
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Figure 111-111.3.7 — (a) Valeur optimale du dopage de la zone N en fonction de la

longueur de la zone N et (b) rendement en fonction de la longueur de la zone N.

Influence des effets 2D

La simulateur MC a été développé pour modéliser des diodes Schottky 1D. Nous
proposons dans cette section de quantifier 1’influence de la capacité parasite induite par les

effets 2D sur le rendement des multiplieurs (section 11-111.1).

Fréquer(li(jzjttrzsissance 500 GHz/10dBm | 800 GHz/0dBm | 1 THz/-3 dBm

C, (fF) 2,07 1,42 1,37

Cjo (fF) 21,6 9,5 8,8

Surface optimale (pm?) 9,2 4,0 3,7

Rendement sans C,, (%) 87,9 76,4 66,6

Rendement avec C, (%) 85,1 65,7 51,8

Ecart (%) 3,3 16 28,6
Tableau I11-111.3.1 — Influence de la capacité parasite sur le rendement du multiplieur

de fréquence pour trois points de fréquence. La longueur de la zone N est égale a 100

nm.

Pour chaque configuration, la capacité parasite représente environ 10 % de la capacité de

jonction a 0V, pouvant entrainer une diminuer de presque 30 % sur le rendement a 1 THz
pour une puissance d’entrée a -3 dBm.
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Il aurait fallu mener I’étude de I’optimisation de la surface en intégrant les capacités
parasites (2D ou 3D) mais 1’étude qui aurait permis la tabulation des deux contributions

parasites n’a pas été possible, faute de temps.

b. Comparaison avec d’autres semi-conducteurs

Toutes les simulations possibles dans 1’espace des configurations pour les autres semi-
conducteurs — InGaAs, GaSh, GaN — n’ont pu étre menées. En effet, I’insertion des valeurs
sous ADS pour ’interpolation bilinéaire de 1’ensemble des paramétres est assez longue et
fastidieuse. Une étude non exhaustive est donc proposeée dans cette partie en comparant
quelques configurations sur les différents SC. Le tableau I11-111.3.2 récapitule les
configurations simulées et les rendements obtenus. Nous nous sommes focalises sur deux
couples fréquence/puissance : 500 GHz / 10 dBm et 1 THz / —-3dBm. La valeur de a a été
fixée a 1,5 nm pour InGaAs, GaSb et GaN. Nous verrons dans le chapitre IV que pour a = 1,5
nm ou o = 3,5 nm, la capacité de déplétion n’est quasiment pas modifiée en fonction de la
tension.
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\ Rendement | Rendement
Longueur | Dopage optimal
500 GHz 1THz
zone N zone N
10 dBm -3dBm
GaAs 200 2,3 x 10" 81,3 --
GaAs 200 2,8 x 107 - 57,5
InGaAs 200 ~4 x 10" 50,1 --
InGaAs 200 ~4 x 10" - 23,9
GaShb 17
200 10 79,2 --
o=1,5nm
GaSb
200 10Y -- 69,7
o=1,5nm
GaN 17
200 10 65,9 --
o=1,5nm
GaN 17
200 10 -- 30,5
o=1,5nm
Tableau 111-111.3.2 — Confrontation des rendements pour différentes configurations




InGaAs : bien que les propriétés de transport de 1’InGaAs soient meilleures que GaAs, ce SC
ne semble pas adapté pour la multiplication de fréquence en grande partie a cause de sa faible
hauteur de barriere quel que soit le métal utilisé. La tension de coude étant plus faible, c’est le
mode « varistor » qui est aussi mis a contribution pendant une partie du temps, dégradant ainsi
les performances du multiplieur. 20 % de la puissance d’entrée est perdue a cause du courant
de fuite en inverse et du courant de conduction en direct. Pour une longueur de la zone N
égale & 200 nm a une fréquence de 500 GHz, les simulations sous ADS donnent un rendement
d’environ 50 % pour un dopage optimal de 4 x 10'” cm™, une surface optimale de 1 um? et
une tension de polarisation optimale de -0,6 V. Le rendement était supérieur a 80 % pour une
configuration similaire sur GaAs. 20 % de la puissance d’entrée est perdue a cause du courant
de fuite en inverse et du courant de conduction en direct. Par ailleurs, bien que la tension Vi,
d’InGaAs soit plus faible que GaAs, la tension minimale aux bornes de la diode n’atteint
jamais la tension de claquage afin de limiter les effets du courant en inverse.

GaSb : les rendements obtenus sont comparables, voir meilleurs que ceux du GaAs avec
69,3 % a une fréquence de 1 THz pour une puissance d’entrée de -3 dBm. Il convient de
nuancer ces résultats et de questionner la modélisation électrique, en particulier pour ce SC.
En effet, le faible écart entre la vallée centrale et la vallée L fait que les porteurs sont
majoritairement dans la vallée L dés les faibles énergies, ce qui n’est pas modélisé
électriquement. Par ailleurs, les résistances série associée a la zone N™ est plus faible que pour
les autres SC grace au dopage élevé de cette couche.

GaN : L’essentiel des pertes se situe dans la résistance série a cause de la faible mobilité
¢lectronique de ce SC. Pour une puissance d’entrée de 10 dBm a 500 GHz, le rendement
atteint 65,9 %. Les tensions de claquage pour ce SC sont telles qu’elles ne constituent pas une
limitation pour le fonctionnement du multiplieur. Le meilleur rendement a été obtenu pour un
dopage égal & 10'” cm™ en fixant la longueur de la zone N & 200 nm. La bonne tenue en
puissance avec ce SC pourrait conduire a des conceptions simplifiées des différents étages de
multiplication actuels pour la création de sources THz, par exemple en utilisant des circuits
avec une seule diode plutdét que plusieurs paires de diodes dans une configuration dite
« balancée ». Certaines conceptions proposent 6 voire 8 diodes pour les premiers étages de
multiplication sur GaAs [War04].
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4. Modification du profil de dopage

Lorsque la résistance série n’est pas considérée, le rendement des multiplieurs avec un
élément non-linéaire réactif (capacité ou inductance) peut atteindre 100% d’apres les lois de
Manley-Rowe [Man56], et ce, quel que soit le « degré » de non-linéarité de la capacité C(V).
Cependant, la présence inévitable d’éléments résistifs réduit le rendement des multiplieurs de
fréquence.

Dans son livre [Gol17], Golio évoque la non-linéarité de la capacité comme un facteur
impactant le rendement des multiplieurs a base de diodes Schottky. Pour ce faire, un profil de
dopage de type «hyper-abrupte » peut étre utilisé avec une augmentation progressive du
dopage en se rapprochant du coté du contact Schottky. Ce type de profil a déja été utilisé dans
les articles [Shi61], [Lun83] et plus récemment [Heol5]. On propose d’évaluer I’impact de ce
profil sur la caractéristique Cy4(V) et sur les performances du multiplieur pour une
configuration donnée. L’étude sera uniquement menée sur GaAs pour quelques
configurations.

a. Modele analytique de la capacité

On suppose un dopage hyper-abrupte tel que la concentration d’impuretés dans la zone N

s’écrit :
N(x) = Ny + N, exp(—-x/ 1) (111-111.4.1)

Le dopage au niveau du contact Schottky vaut N,+ N, et tend vers N, lorsqu’on s’en
eloigne. Trois parametres sont alors réglables : N,, N, et la longueur caractéristique A

permettant d’ajuster la distance sur laquelle la variation de dopage s’effectue.

En faisant I’approximation de complete déplétion et en résolvant 1’équation de Poisson, la

capacité Cq vérifie 1’équation (111-111.4.2) [Shi61] :
N © N/
q 0 gSC q 1 gSC gSC gSC
—| = | +——| 1| 1-exp| - | |- ==exp| - =V, -V 11-111.4.2
ngc (CdJ Es |: [ p( Cdﬂ“Jj Cd p( Cd/ljjl " ( )
A titre d’illustration, la figure 111-111.4.1 représente 1’évolution de la capacité calculée
numériquement a partir de 1’équation (111-111.4.2) comparée a celle obtenue avec le modele

MC pour un dopage hyper-abrupte en prenant N,+N,=10° cm™, N, ,=10" cm™® et
A =50 nm. La longueur de la zone dopée N est de 250 nm. On constate une tres bonne

adéquation entre le modeéle analytique de la capacité de déplétion et celle obtenue a partir du
simulateur MC.
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Figure I111-111.4.1 — (a) Evolution du profil du dopage en fonction de la distance et (b)

évolution de la capacité de déplétion Cq4 fonction de la tension pour A =0 nm et A =50 nm

Dans le cas d’un profil de dopage non-uniforme, la résistance de la couche N non déplétée est
donnée par [Lun83] :

N dx
W) gy (N(X))N(X)A

R, (V)= (111-111.4.3)

La résistance série dépendra donc de la loi C(V) par I’intermédiaire de la ZCE W(V), du profil
de dopage, et de la mobilité (variant spatialement avec le dopage).

Pour une longueur ¢, =250 nm, le dopage optimal dans le cas dun profil uniforme vaut

approximativement 2 x 10" cm?® Un profil de dopage hyper-abrupte avec

N, + N, =2x10° em®, N, =2x10" cm™ et deux valeurs de A (25 nm et 50 nm) a été choisi.

La capacité de déplétion Cq et la résistance série Ry en fonction de la polarisation ont été
représentées sur la figure 111-111.4.2.

Bien que la non-linéarité de la capacité soit plus prononcée avec ce profil de dopage, on
pressent qu’avec les configurations choisies, le rendement ne pourra étre meilleur que celui
avec le profil de dopage constant :

e [’optimisation de la diode pour le profil de dopage constant (A = 0 nm) avec une zone

N de 250 nm conduisait a une tension minimale aux bornes de la diode égale a la
tension de claquage. On remarque d’ailleurs que la ZCE est enti¢rement déplétée pour
la tension de claquage (la résistance série est quasiment nulle), permettant ainsi de
limiter ’effet de la résistance série dans la ZQN. En passant a A = 25 nm ou A = 50

nm, la tension de claquage diminue (en valeur absolue) et par conséquent 1’excursion
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en tension également (tableau I11-111.4.1). Par ailleurs, la résistance série est assez
élevée pour cette tension-la car la ZCE n’est pas complétement déplétée.

e Que ce soit pour A = 25 nm ou A = 50 nm, la résistance série est toujours plus élevée
que le cas du profil de dopage uniforme. Pour un point de polarisation donng, le
dopage ¢étant globalement plus élevé dans la zone N, I’extension de la ZCE est plus

faible que pour A = 0 nm (dopage uniforme) et la résistance série est donc plus élevée.

oo
1
[EY
© N

Capacité Cy (fF)
S
Résistance Ry (Q2)
(o]

2 3
0 1 1 1 1 J O
9 7 5 3 -1 1 9 7 5 3 -1 1
Tension (V) Tension (V)
Figure 111-111.4.2 — Evolution de (a) la capacité Cq et de (b) la résistance série de la zone

N non déplétée en fonction de la tension pour trois valeurs du paramétres A avec

N, + N, =2x10° cm™, N, =2x10" cm™. Une surface par défaut de 1 pm? a été choisie.

A=0nm A=25nm A=50nm
Vir -10,3 -10,1 -8,4
Tableau I11-111.4.1 — Tension de claquage pour les différentes configurations

Les conclusions éetant assez évidentes sur ces configurations, aucune simulation sous
ADS n’a été menée. On aurait certainement pu diminuer la longueur de la zone N pour éviter
qu’une partie ne soit jamais déplétée au cours du temps. Il faudrait réaliser un travail plus
approfondi en étudiant d’autres configurations, notamment sur la valeur des dopages. En effet,

I’espace des configurations est agrandi avec ce nouveau profil puisque I’expression du dopage
en fonction de la distance fait intervenir trois parametres (No, Ny et 1).
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IV. Conclusions

La diode Schottky constitue la pierre angulaire des multiplieurs de fréquence au THz. Ses
caractéristiques optimales ne peuvent étre choisies indépendamment de son environnement. Et

cela d’autant plus que la fonction réalisée avec le composant opére dans la gamme THz.

Une optimisation multidimensionnelle du composant dans le cadre d’un doubleur de
fréquence a été menée en faisant le lien entre les éléments du schéma équivalent électrique et
les paramétres physiques de la diode. Ce type d’optimisation aurait été difficilement
envisageable directement avec le code MC en raison des temps de simulation.

Les parameétres qui ont été fixés pour limiter 1’espace des configurations sont: la
longueur et le dopage de la zone N*, la hauteur de barriére pour un couple métal/SC donné.
Les paramétres qui ont été optimisés sont : la longueur et le dopage de la zone N*, la surface.

La tension de polarisation constitue également un élément de I’optimisation du circuit.

Une stratégie d’optimisations en cinq €tapes a été utilisée. Tout d’abord, des simulations
MC sont menées pour 1’ensemble des configurations choisies suivant la longueur et le dopage
de la zone N. Celles-ci permettent d’obtenir la variation spatiale du potentiel, du champ
électrique et de la concentration de porteurs pour plusieurs points de polarisation. Le potentiel
donne accés a la caractéristique statique, le champ électrique a la tension de claquage du
composant et la concentration de porteurs a la capacité de déplétion. Par une interpolation
bilinéaire sur la longueur et le dopage de la zone N, tous les paramétres des lois non-linéaires
correspondant a C(V), I(V) et Vi ont été implémentés sous ADS. L’objectif principal de
I’optimisation est de maximiser le rendement de conversion tout en gardant la tension
minimale aux bornes de la diode supérieure a la tension V.

Nous nous sommes rendus compte qu’il existait systématiquement une surface optimale.
Deux parameétres ont donc systématiquement eté optimisés simultanément afin de maximiser
le rendement du circuit : la tension de polarisation et la surface. L’optimisation conjointe de
ces deux parameétres permet de faire en sorte que I’excursion en tension aux bornes de la
diode ne dépasse pas la tension de claquage et qu’elle n’atteigne pas le mode « varistor » en
direct.

Pour une longueur de zone N donnée, il existe un dopage optimal permettant de
maximiser le rendement du doubleur. La puissance et la fréquence ne semble pas impacter de
maniere sensible cette valeur du dopage optimal. Pour le GaAs, le meilleur rendement a été
obtenu pour une diode dopée & 8 x 10'” cm™ avec une longueur de 50 nm, atteignant
quasiment 90 %.
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Parmi tous les SC simulés, le GaAs reste le SC le plus intéressant. La faible hauteur de
barriére de I’InGaAs et sa faible tenue en tension n’en font pas un bon candidat pour cette
application. Sa tension de claquage est plus faible que GaSb et la diode conduit dés les faibles
tensions en direct. L’excursion en tension aux bornes de la diode est donc réduite, limitant
ainsi le rendement du circuit méme si les propriétés de transport de ce SC sont intéressantes.
Les rendements du circuit pour le GaSb sont comparables au GaAs mais les limites du modele
¢lectrique font que ces valeurs sont a nuancer a cause du faible écart entre le vallée I et la
vallée L. Le gros point faible du GaN est la faible mobilité des électrons comparée a celle de
GaAs. Son principal avantage reste sa tension de claquage élevée. Ce SC a été surtout
envisagé pour de fortes puissances a basse fréquence dans le premier étage de multiplication
pour éviter ’utilisation de plusieurs paires de diodes sur GaAs dans une configuration
« balancée » [Sil08].

L’optimisation a été menée sur une structure de doubleur de fréquence simple. Il faudrait
étudier de plus pres les structures dites « balancées » qui ont été présentées succinctement
dans la section 111-11.4.2 et qui seraient plus simple a mettre en ceuvre.
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CHAPITRE IV

OPTIMISATION DE LA DIODE SCHOTTKY POUR LA
RECTIFICATION

I. Introduction

Dans ce chapitre, nous cherchons a dégager les caractéristiques intrinséques optimales de
la diode Schottky (valeur des dopages, profil de dopage, matériau, dimension des zones, etc.)
pour la rectification (i.e. la conversion d’un signal THz en signal continu ou BF). A la
différence du multiplieur de fréquence présenté dans le chapitre 111 qui mettait a profit la non-
linéarité capacitive de la diode associée a la capacité de déplétion, ¢’est la non-linéarité
résistive associée a la caractéristique statique 1(\) qui est ici mise a contribution. Deux types
de détection sont utilisées au THz : la détection directe et la détection hétérodyne (chapitre I).
On se focalisera dans ce manuscrit sur la détection directe. Plus spécifiquement, nous
aborderons la rectification a polarisation nulle : la diode est auto-polarisée en inverse. Ce
fonctionnement spécifique impose certaines contraintes sur la diode Schottky pour qu’elle
fonctionne efficacement. Nous ne prétendons pas épuiser le sujet a travers cette étude
spécifique sur la rectification THz. Il s’agit notamment de monter que 1’optimisation est liée a
la fonctionnalité visée.

La partie II vise la description du principe de la rectification a partir d’un élément non-
linéaire : la diode Schottky. Plusieurs facteurs de mérite sont notamment présentés. Bien que
ceux-ci ne soient pas forcément pertinents lorsque la diode est insérée dans un circuit de
détection tel qu’une rectenna, quelques-uns permettent d’orienter certains choix sur les
caractéristiques de la diode Schottky a utiliser. Le facteur de mérite d’intérét reste le
rendement pour le circuit de détection proposé, c’est-a-dire le quotient de la puissance
délivrée a la résistance de charge par la puissance d’entrée. Une description des différents
éléments du circuit est présentée en explicitant les origines possibles des pertes.

La partie I11 décrit les paramétres de la diode qui sont fixés et ceux qui sont optimisés lors
de la simulation du circuit de rectification sous ADS. Les stratégies d’optimisation son
identiques a celles présentées pour la multiplication de fréquence dans le chapitre Il11. Pour le
GaAs, plusieurs études sont menées pour montrer ’influence de différents parameétres
physiques tels que la longueur et le dopage de la zone N ou encore la surface sur le rendement
du circuit. Une comparaison de plusieurs configurations avec d’autres SC tels que I’'InGaAs,
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le GaSb ou encore le GaN est réalisée pour dégager le SC le plus adapté pour la rectification.

Les conclusions de cette optimisation sont données dans la derniére partie avec les
caractéristiques optimales de la diode Schottky pour la rectification. Les limites du modele
électrique sont également explicitées.

Il. Principe de la rectification

1. Larectification

La rectification consiste a générer un signal continu a partir d’un signal AC grace a la
caractéristique non-linéaire du dispositif choisi. Pour illustrer 1’effet de la rectification avec
une diode Schottky, on propose de déterminer la tension V, en sortie du circuit de la figure

IV-11.1.1. On suppose que le courant traversant la diode est décrit par 1’équation suivante :

I, (t) = Is(exp(v;’]—\(/t)J—ll avec V, = kBTT (IV-11.1.1)

t

I, D
N
NG

v.(t) () ——c v,

Figure 111-11.1 — Circuit pour la rectification

Le circuit est excité par un signal sinusoidal tel que :
V,(t) =V, cos(at) (1IV-11.1.2)

On ne tient pas compte ici de la capacité de la diode et de la chute de tension occasionnée
par la résistance série pour simplifier les calculs. On suppose par ailleurs que la capacité C
est assez grande pour que la tension V, a ses bornes reste constante. La tension V, vérifie :

I, () . A V, cos(at)
|—+1_exp( nvt]exp(—nvt J (11-11.1.3)

S
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La capacité C impose que la valeur moyenne du courant traversant la diode soit nulle. En

intégrant I’équation (1VV-11.1.3) sur une période, on arrive a 1’équation (1V-11.1.4) :

(VAR V_ cos(¢)
27 =exp ——0] exp(p— de (1V-11.1.4)
nv, J; nv,

t

nv,

% [V, cos(p)
V,

\Y
Or, J'exp Jd(pIZHIO —pj avec I, est la fonction de Bessel modifiée de
0

t

premiére espece et d’ordre 0. On peut ainsi en déduire la tension de sortie V, [Yanl13] :

V. =nV.In| I Vo
o =nVInl | 5 (1V-11.1.5)

2

. v _ _ : .
Dans le cas ou V, < nV,, V, ~ 1 ‘{/ . La tension de sortie est alors proportionnelle au carré de
n t

I’amplitude du signal d’entrée : le détecteur est dit quadratique.

2n\V : : ,
Dans le cas ou V, >nV,, V, ~V —nV, In[ b ] ~V, . La tension de sortie est quasiment
n t

égale a I’amplitude du signal d’entrée : le détecteur fonctionne en régime linéaire.

La figure 1V-11.1.2 représente I’évolution de la tension de sortie normalisée V,/(nV,) en

fonction de la tension du signal d’entrée normalisée V/ (th) ainsi que 1’extrapolation

quadratique pour de faible niveau de tension et l’extrapolation linéaire pour de fortes
amplitudes du signal d’entrée.

100
10
S
€1
;’ — Exact
oL /9 Linéaire
........... Quadratique
0,01 T R
01 1 10 100
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Figure IV-11.1.2 : Tension de sortie normalisée en fonction de I’amplitude de la tension
d’entrée normalisée

On comprend ici, le principe de fonctionnement de la rectification. Cherchons désormais les
parametres électriques qui signalent que la rectification est performante.

2. Facteurs de mérite pour la rectification

Les facteurs de mérite présentés dans cette section repose sur le modéle équivalent basse-
fréquence de la diode Schottky (figure 11-11.1.1) composé de la résistance série Rs, de la
capacité de déplétion Cq et de la résistance dynamique Ry donnée par I’équation (11-11.1.3).

Sensibilité en courant

Un facteur de mérite qui est couramment utilisé pour évaluer la non-linéarité de la diode
est la sensibilité en courant R, ;. Ce parametre est déterminé a partir du rapport entre le

courant redresseé et la puissance absorbée par la diode lorsque celle-ci est court-circuitée. Son
expression est donnée par [Tor48] :

sJ{I,O
(“RSJ [“{f] } (IV-11.2.1)
I:zd fcl

"Rl,f =

d?1(V)
— dV — q f — 2 C Rst
Avec R, 2d|(\/) 2k, T et ° {;z J —1+R5/Rd
dv

Ou R, , représente la sensibilité en courant statique dans le cas ou R, > R,. Celle-ci est

indépendante du point de polarisation et vaut, dans le cas idéal ou n=1 et a température
ambiante 19,3 A/W.

Sensibilité en tension

Quand le détecteur est connecté a une impédance élevée telle qu’une entrée d’un

oscilloscope ou un amplificateur [Car15], on utilise plutot la sensibilité en tension R, ; qui

est définie comme le produit de la sensibilité en courant par la résistance dynamique :
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Rdml 0
@+Rq{“(fj} (IV-11.2.2)
Rd fcl

Cette sensibilité dépend du point de polarisation contrairement a la sensibilité en courant.

9{v,f = Rdml,f =

Fréquences de coupure

La limitation en fréquence des diodes Schottky est souvent caractérisée par la fréquence
de coupure f, telle que :

1

f,=—— ]
2= 27RC,, (1IV-11.2.3)

Avec R la résistance série et C;, la capacité de jonction a polarisation nulle.

Ce facteur de mérite n’est pas vraiment adapté pour de la détection a polarisation nulle. La
fréquence de coupure f.; donnée dans I’équation (1V-11.2.1) est plus pertinente puisqu’elle fait
intervenir la résistance dynamique Ry qui joue un rble essentiel dans le processus de
rectification. A polarisation nulle, on a généralement R, > R_ et cette fréquence s’écrit :

1

~27[Cj—Rst (1v-11.2.4)

c2

En prenant des valeurs typiques comme R ~10 Q et C, ~1 fF, la résistance dynamique

doit étre inférieure a 30 kQ pour avoir une fréquence de coupure supérieure a 300 GHz. Dans
le modéle de I’émission thermoionique, la résistance dynamique Ry est donnée par [Sze06] :

Vv *1.2
|S h kBT

Pour une température de 300 K, le courant de saturation doit donc étre supérieur a 200
nA, alors que celui-ci est plutét de I’ordre de quelques dizaines de fA pour les diodes sur
GaAs, soit un écart de plusieurs ordres de grandeurs. Pour modifier significativement le
courant de saturation, la solution la plus simple consiste donc a diminuer la hauteur de
barriere ¢, , c’est-a-dire, modifier le couple métal/semi-conducteur. Un semi-conducteur tel
que I’'InGaAs semble étre un bon candidat avec une hauteur de barriere de 0,21 eV [Oprl0]
sur Ti-Pt-Au et des propriétés de transport meilleures que dans GaAs (section I1-1.1), ce qui
permet de réduire la résistance série. On peut également atteindre des dopages plus élevés que
GaAs dans les zones dopées, permettant ainsi de diminuer les résistances séries (3 x 10*° cm™
[Jin13]). A une température de 77K, I’interface Au-InSh montre une hauteur de barriére entre
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0,1 et 0,15 eV [Hat82]. Cependant, ce matériau est moins bien connu que InGaAs ou GaAs, la
technologie reste moins bien maitrisée et son colt est plus éleve.
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NEP : Noise Equivalent Power

La puissance equivalente de bruit (NEP : Noise Equivalent Power) permet de mesurer la
sensibilité d’un détecteur. Il s’agit de la puissance donnant un rapport signal sur bruit égal a
un pour une bande passante de sortie de 1 Hz. Elle est égale a la densité spectrale de bruit
divisée par la sensibilité. Pour la diode Schottky, en ne considérant que le bruit thermique, on
a [Nad17] :

B \/”4kBT (R, +R,)

NEP = (1V-11.2.6)

f

Plus le NEP est faible, plus le détecteur est sensible. La valeur typique du NEP pour les
détecteurs a base de diodes Schottky est de I’ordre de quelques pW/+/Hz .

Ces facteurs de mérite couramment donnés dans la littérature [Cow66] permettent
d’apprécier les caractéristiques d’une diode Schottky performante pour la rectification mais ne
sont pas forcément tous pertinents lorsque la diode est insérée dans un circuit de détection.

3. Description du circuit de rectification

Nous proposons d’étudier une rectenna (abréviation de rectifier antenna) dans la bande
du THz. Ce type de circuit est souvent utilis¢ pour faire de la récupération d’énergie
électromagnétique [Mon12] et on trouve quelques réalisations aux fréquences THz [Sie07]. Il
s’agit d’une antenne couplée a un circuit de rectification, qui convertit le champ
électromagnétique en un signal électrique continu.

Des simulations de type Harmonic Balance (HB) ont eté effectuées sous ADS pour simuler
le circuit de la figure IV-11.3.1. Tous les éléments non-linaires extraits dans la partie
précédente (11-111.1) ont été intégrés dans le mode¢le de la diode grace a 1’outil Symbolically-
Defined Devices (SSD) de ADS qui permet de créer son propre modele de composant non-
lineaire a partir d’équations utilisant des représentations implicites ou explicites [docADS].
L’association de la capacité C avec la resistance de charge R, joue le role de filtre passe-bas et
permet de récupérer en sortie une tension continue aux bornes de la diode. L’antenne est
modélisée par un générateur de tension sinusoidale d’amplitude V, avec une impédance
interne R, supposée réelle a la fréquence de travail et égale a 50 Ohms. Pour maximiser le
transfert de puissance de I’antenne au circuit de rectification, une cellule d’adaptation a base
de stubs a été inserée. Les caractéristiques de cette cellule sont fortement dépendantes de la
puissance d’entrée, de la fréquence et de la résistance de charge R.. L’inductance L permet
d’assurer un circuit fermé pour la composante DC du courant.
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L C——R, D v,

Figure IV-11.3.1 — Circuit de rectification (rectenna)

Un facteur de mérite des rectennas est le rendement de conversion défini comme la puissance
Pout délivrée a la charge Ry divisée par la puissance d’entrée Pjy :

2 VZ
n:h avec P, /s et B =2
P R 8R,

in L

(1IV-11.3.1)

Pour chaque simulation effectuée, les stubs de la cellule d’adaptation et la résistance de
charge R, seront optimisées afin de maximiser le rendement de conversion. On suppose que
les lignes sont idéales et sans pertes. Avec cette hypothése, voici la répartition des puissances
dans le circuit :

e puissance perdue par désadaptation,

e puissance dissipée dans la résistance dynamique de la diode,

e puissance dissipée dans la résistance série associée a la ZQN et a la zone N7,

e puissance délivrée a la résistance de charge R;.

Il existe d’autres topologies de circuit de rectification (avec une diode en parallele, doubleur
de tension, etc.) [Ohil3] qui ne seront pas abordées dans ce chapitre. Les harmoniques d’ordre
supérieur géneérés par la diode Schottky peuvent dégrader le fonctionnement du circuit. Un
filtre HF peut éventuellement étre placé avant 1’antenne pour bloquer ces harmoniques
[Tak10].
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I11. Optimisation de la diode Schottky pour la détection

1. Eléments a optimiser

L’objectif est de trouver les caractéristiques optimales de la diode afin de maximiser le
rendement du circuit de rectification présenté dans la figure 1V-11.3.1. Contrairement au
multiplieur de fréquence donné dans la figure I11-11.4.1, il n’y a pas de polarisation appliquée
aux bornes de la diode : celle-ci est auto-polarisée en inverse. Ceci permet de simplifier la
conception globale du circuit, de diminuer la puissance consommée et de réduire la
contribution du bruit [Carl5]. La tension de polarisation ne constitue donc pas un élément
d’optimisation pour la rectification. On conserve les mémes ¢éléments d’optimisation que pour
le multiplieur de fréquence : la surface, la longueur et le dopage de la zone N. Les autres
parameétres sont fixés et donnés dans le tableau 111-111.1.1. Les stratégies d’optimisation sont
identiques & celles présentées dans la section 111-111.2. Plusieurs études sont d’abord menées

sur GaAs puis d’autres SC sont envisagés et simulés afin de dégager le meilleur pour la
rectification.

La caractéristique statique I(V) constitue 1’élément clef des détecteurs. Celle-ci est
fortement dépendante de la longueur et du dopage, notamment en inverse a cause de différents
effets physiques : I’abaissement de la hauteur de barriére par le champ électrique, 1’effet
tunnel et I’effet de force image. La figure 1V-111.2.1 présente la caractéristique statique sur
GaAs pour plusieurs longueurs de la zone N (50, 100 et 200 nm) avec un dopage égal & 10*

cm’ et pour plusieurs valeurs de dopage (10%, 4 x 10*" et 10" cm™) avec une longueur de 50
nm.

104 104

- 106 - 106

= 10° 1

-1

8 10 8 1012

1012 1014
10-14 ] 10-16 |
-5 -3 -1 1 -5 -3 -1 1

Tension (V) Tension (V)

Figure IV-111.2.1 — Caractéristique courant-tension sur GaAs pour plusieurs longueurs
de la zone N (50, 100 et 200 nm) avec un dopage égal a 10*" cm™ et pour plusieurs
valeurs de dopage (10, 4 x 10*" et 10 cm™) avec une longueur de 50 nm. La surface est
fixée a 0,1 pm?.
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La caractéristique courant-tension est fortement dépendante de la longueur et du dopage
de la zone N, surtout en inverse. Dans le modéle de I’émission thermoionique (section I1-
[11.1), ’expression du courant en fonction de la tension ne dépend pas du dopage, ce qui n’est
pas le cas ici. En effet, différents effets physiques ont été considérés autour de la jonction
métal/SC tels que I’effet tunnel, le phénoméne de force image ou encore 1’abaissement de la
hauteur de barriére par le champ électrique. Ces effets sont fortement corrélés au profil du
potentiel au voisinage de ’interface métal/SC, qui lui-méme dépend du dopage. Pour un
dopage de 10 em, Ie champ ¢lectrique est plus €élevé a I’interface métal/SC, la barriére est
plus fine (I’effet tunnel est favorisé), ce qui conduit a un courant plus ¢élevé que pour des
dopages plus faibles. Un tel écart sur le comportement en inverse suivant la longueur de la
zone N n’est pas évident. Comme le dopage choisi est faible (107 cm™), la zone N est
rapidement déplétée en polarisation inverse et le champ électrique augmente plus rapidement
lorsque la déplétion s’effectue dans la zone N, entrainant une augmentation du courant
d’autant plus importante en inverse que la longueur de la zone N est courte. Ces courbes
pourront servir de base pour la discussion des résultats présentés dans la prochaine section.

2. Optimisation

Commencons par étudier I’influence de la résistance de charge sur le rendement.

Optimisation de la résistance de charge

On choisit la configuration suivante sur GaAs : £, =50nm, N,=10"cm™® et

S =0,1 um?2. La figure IVV-111.2.1 donne le rendement en fonction de la résistance de charge R_
pour trois puissances d’entrée a une fréquence de 300 GHz. Quelle que soit la puissance
d’entrée, il existe une résistance de charge permettant d’optimiser le rendement du circuit de
détection. Cette résistance est d’autant plus grande que la puissance d’entrée est faible et elle
est plus elevée quand la fréquence. L’écart entre les deux points de fréquence choisis est
d’autant plus grand que la puissance d’entrée est faible. Pour la suite, la valeur de la résistance
de charge est donc optimisée pour obtenir un rendement maximum. Elle dépend de la
fréquence et de la puissance d’entrée. Observons maintenant I’influence de la longueur de la
zone N sur le rendement.
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. Freq. | Puissance | Rpopt. | Rendement
g 60 0dBm | 114kQ | 66,0%
5 40 SI [-10dBm | 648kQ | 50,4%
= SR
3 20dBm | 1454kQ | 129%
c
g 20 0dBm | 122kQ | 614%
ST [ -10dBm | 802kQ | 31,7%
0 1 1 L1111l 1 1 L1 Lo o

10 100 1000 -20dBm | 212,0 kQ 3,46 %
Résistance de charge R, (kQ)

Figure IV-111.2.1 — (a) Rendement en fonction de la résistance de charge R pour
plusieurs puissances d’entrée a 300 GHz (b) Tableau donnant le rendement et la
résistance de charge optimale pour 300 GHz et 500 GHz a 0 dBm, -10 dBm et -20 dBm

Influence de la longueur de la zone N

Dans cette étude, le dopage de la zone N est fixé & 10'® cm™ et la surface 4 0,1 um?. La
figure 1V-111.2.2 représente le rendement en fonction de la longueur de la zone N pour trois
puissances d’entrée — 0 dBm, -10 dBm et -20 dBm — a une fréquence de 300 GHz. On a
également quantifié la répartition des puissances pour chaque puissance d’entrée.
Globalement, la longueur de la zone N qui donne le meilleur rendement semble converger
vers la valeur la plus petite — 50 nm ici —, bien que la variation du rendement soit modeste, de
quelques pourcents pour 0 et -10 dBm jusqu’a une dizaine de pourcents pour -20 dBm entre
50 nm et 250 nm. Cette faible variation peut s’expliquer par la valeur du dopage assez élevée
(10'® em™). En effet, la caractéristique statique varie trés peu pour une polarisation en direct
suivant la longueur de la diode. Il est intéressant de noter que, suivant la puissance d’entrée
choisie, les puissances ne sont pas réparties de la méme facon.

A une puissance d’entrée de 0 dBm et de -10 dBm, la majeure partie de la puissance est
dissipée dans la résistance de charge (environ 60 % et 40 % de la puissance d’entrée
respectivement). Quelle que soit la puissance d’entrée, la puissance dissipée dans la résistance
série associée a la ZQN augmente quand la longueur de la zone N augmente. En effet, il existe
dans ce cas une partie de la zone N qui n’est jamais déplétée au cours du temps et qui
contribue a augmenter la resistance serie. Cette augmentation est plus marquée a faible
puissance d’entrée (-20 dBm) car I’excursion en tension est plus faible. Dans cette
configuration, elle représente d’ailleurs la plus grande partie de la puissance dissipée au-
dessus de 100 nm. On comprend donc la nécessité de réaliser des diodes courtes, de quelques

dizaines de nanomeétres, afin d’éviter qu’une partic de la zone N ne soit jamais déplétée au
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cours du temps. La résistance de charge vaut environ 10 kQ pour 0 dBm, 26 kQ pour -
10 dBm et 80 kQ pour -20 dBm.

100 r ——300 GHz/0dBm 100 r PnPin  — - PrnalPin
e | 300 GHz /-10 dBm 80 L Pre/Pin  ------ Pa/Pin
S 300 GHz /-20 dBm _ Pout/Pin
= 60 S 60
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S A0 peee T 40T
< 1 ULy
€ 50 | 20 | ©)

) | | | . o —

50 100 150 200 250
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50 100 150 200 250
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80 r Pu/Pin  — - Pna/Piy 100 Pn/Pin - —--- Pna/Pin
60 L Pret/Pin  ------ P4/Pin 80 F ¢ Pret/Pin  ------ Pa/Pin
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240 — .
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Figure 1V-111.2.2 — (a) Rendement en fonction de la longueur de la zone N pour un
dopage de 10 cm™ a une fréquence de 300 GHz et une puissance d’entrée de 0 dBm, -10
dBm et -20 dBm. (b) Puissance dissipée normalisée (par rapport a la puissance d’entrée)

dans la résistance dynamique P4/Pin, dans la résistance série de la zone N non déplétée
Pn/Pin, dans la résistance série de la zone N* Py./Pjn, pertes par réflexions Py/Pin, dans la
charge Pout/Pin

Plus la zone N est petite, meilleur est le rendement a faible puissance. En revanche, un
optimum semble se profiler a forte puissance. La prochaine étude concerne I’influence du
dopage sur le rendement du circuit de détection.

Influence du dopage

La figure 1V-111.2.3 représente le rendement en fonction du dopage pour une puissance
d’entrée de 0 dBm, -10 dBm et -20 dBm a 300 GHz et a 500 GHz avec une longueur de 50
nm pour la zone N. Globalement, le dopage de la zone N semble tendre vers la plus petite
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valeur. Cependant, on n’a pas de variation franche du rendement. Cette constatation peut
s’expliquer assez simplement. Nous avons parlé a maintes reprises dans ce manuscrit du
modele couramment utilisé pour la caractéristique courant-tension : le mod¢le de 1’émission
thermoionique. Dans ce modé¢le, le dopage n’intervient pas comme le montre 1’équation (11-
111.1.8). La figure 1V-111.2.1 montre néanmoins une variation de la caractéristique statique
avec le dopage, surtout en inverse. Il y a en fait deux effets qui se compensent :

e Le courant par effet tunnel augmente avec le dopage, ce qui a pour effet d’augmenter
le courant de saturation et de diminuer la résistance dynamique a polarisation nulle
donnée par 1’équation (1V-I1.2.5). La dégradation du coefficient d’idéalité est moins
importante que 1’augmentation du courant de saturation, ce qui devrait améliorer la
sensibilité du détecteur et donc le rendement du circuit.

e Pour une méme polarisation, la ZCE est moins étendue avec un dopage élevé.
Pendant une période, le temps pendant lequel la zone N est compléetement déplétée est
donc plus court et la résistance série est plus élevée.

100 . ——300GHz/0dBm 100 - —— 500 GHz /0 dBm
300 GHz/-10dBm | ------ 500 GHz /-10 dBm
S 80 300 GHz / -20 dBm S 80 r ... 500 GHz / -20 dBm
= 60 [ 2 60 — @ —T—
£ £
S 40 ¢ 2 40 ¢
5 s .| Tt
© 20 . (@) e 20 r
N (b) )
0 . . Lo 0 . [roveetgeneengeeegeeepeespey
10%7 1018 1017 1018
Dopage (cm?) Dopage (cm?)

Figure 1V-111.2.3 — (a) Rendement en fonction du dopage pour une puissance d’entrée de
0 dBm, -10 dBm et -20 dBm a 300 GHz et a (b) 500 GHz avec une longueur de 50 nm
pour la zone N

Analysons maintenant 1’influence de la surface de la diode.

Influence de la surface

Nous avons vu qu’il existait une surface optimale permettant de maximiser le rendement
du multiplieur de fréquence présenté dans le chapitre Ill. La figure 1V-111.2.4 représente
I’évolution du rendement en fonction de la surface pour une diode dopée a 1 x 10" cm™ de
longueur 50 nm sur GaAs pour trois puissances d’entrée : 0 dBm, -10 dBm et -20 dBm a une

fréquence de 300 GHz. L’excursion en tension aux bornes de la diode ainsi que la tension de
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polarisation est donnée. On rappelle que la résistance de charge est optimisée pour chaque
configuration simulée.

80 (a) —— 0dBm 6
------ -10 dBm 5
S 60 F-. -----20dBm
E\/ ~~~~~~~ 2 4
Bal : S 3
c ~ Sseel = 2
x 20 R h
~. . 1
0 1 1 [ | T .... — A | 0
0,01 0,1 1
Surface (um?) Surface (un?)

Figure IV-111.2.4 — (a) Rendement et (b) excursion en tension aux bornes de la diode AV
avec point de polarisation [VdO| en fonction de la surface pour 0 dBm a 300 GHz. La
zone N mesure 50 nm et est dopée a 1 x 10" cm’

On constate qu’il n’existe pas de surface optimale contrairement au multiplieur de
fréquence, celle-ci tendant toujours vers la valeur la plus faible possible. En effet, une
diminution de la surface entraine une augmentation de 1’excursion en tension aux bornes de la
diode et favorise ainsi le fonctionnement de la diode dans un régime autour de la tension de
coude ou la non-linéarité de la caractéristique statique est la plus forte. La tension continue
aux bornes de la résistance de charge devient aussi plus élevée et permet d’améliorer le
rendement du circuit. On atteint un rendement de 10 % avec une puissance de -20 dBm a 300
GHz et une surface de 0,1 um? Suite a ces résultats, on propose de fixer, pour toutes les
configurations suivantes, la surface a 0,1 pm?.

Ces résultats sont a nuancer. En effet, on pressent que la surface ne peut étre réduite
indéfiniment sans d’autres effets susceptibles de dégrader le rendement. Cette diminution de
la surface entraine également une diminution de la capacité de déplétion, et la capacité
parasite (due en partie aux effets de periphérie) en prenant en compte un modele 2D de la
diode (section I1-111.1) devient du méme ordre de grandeur que la capacité de déplétion. Il
aurait fallu rentrer dans le modéle électrique d’ADS 1’évolution de la capacité parasite suivant
les caractéristiques géométriques de la diode, y compris la surface. On propose dans la
prochaine étude de quantifier I’influence de la capacité parasite sur le rendement pour
quelques configurations.
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Influence des effets 2D

La méthode pour déduire la capacité parasite a été décrite dans la section IlI-111.1. Le
tableau 1V-111.2.1 récapitule la valeur des rendements pour 500 GHz avec et sans prendre en
compte la capacité parasite. La valeur de la capacité de jonction a 0 V

Fréquence et puissance d’entrée 200 GHz 800 GHz
-10 dBm -10 dBm
C, (fF) 0,27
Cjo (fF) 0,22
Surface (nm?) 0,1
Rendement sans C,, (%) 34,2 5,7
Rendement avec C, (%0) 20,4 1,3
Ecart (%) 67,7 338,5

Tableau 1V-111.2.1 — Influence de la capacité parasite sur le rendement du circuit de
rectification pour deux points de fréquence (500 GHz / 800 GHz) a une puissance
d’entrée de -10 dBm.

On constate que la capacité de jonction a 0 V Cjp est du méme ordre de grandeur que la
capacité parasite. Celle-ci dégrade fortement le rendement avec une diminution de presque
68 % a 500 GHz pour une puissance d’entrée de -10 dBm. L’écart est encore plus marqué
avec une division par 4 du rendement a 800 GHz pour la méme puissance. Comme pour le
multiplieur, une étude plus exhaustive n’a pas pu étre menée pour quantifier ces capacités
parasites dues aux effets 2D ou 3D pour chacune des configurations.

Ces différentes études semblent converger vers une diode courte (quelques dizaines de
nanometres) avec un faible dopage et une petite surface pour maximiser 1’excursion en
tension aux bornes de la diode. Nous conserverons un dopage de 10*” cm™ et une surface de
0,1 um? lors de 1’étude suivante sur une confrontation des rendements avec les autres SC
étudiés.
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Comparaison avec d’autres semi-conducteurs

Toutes les simulations possibles dans 1’espace des configurations pour les autres semi-
conducteurs n’ont pu étre menées, ’insertion des valeurs sous ADS pour ’interpolation
bilinéaire de 1’ensemble des paramétres étant assez longue et fastidieuse. Une étude non
exhaustive est donc proposée dans cette partie. Seulement quelques configurations sur les
differents SC sont comparées. Le tableau 1\V-111.2.2 récapitule les configurations simulées et
les rendements obtenus. D’autres données complémentaires sont directement indiquées dans
les commentaires pour faciliter 1’interprétation des résultats. Nous nous focaliserons sur la
détection de signaux de faible amplitude en considérant une puissance d’entrée de -10 dBm et
-20 dBm pour une fréquence de 300 GHz et 500 GHz. Pour ces niveaux de puissance,

I’ionisation par choc ne constitue donc pas une limitation.

Rendement | Rendement | Rendement | Rendement
Longueur | Dopage
300 GHz 500 GHz 300 GHz 500 GHz
zone N zone N
-10 dBm -10 dBm -20 dBm -20 dBm
GaAs 50 10Y’ 51,3 34,1 15,3 4,7
InGaAs 100 107 65,7 51,7 43,9 29.9
INGaAs 200 10%’ 60,9 435 39,2 21,5
Gf??]m 100 10’ 54,9 38,8 19,6 6,9
a=4,
GaSb 17
25 nm 100 10 60,5 48,8 20,1 13,7
o =3,
GaSb -
A 200 10 425 26,1 10,1 0,95
o= 1,5nm
GaSb 17
25 nm 200 10 47,0 28,4 11,7 1,3
o =3,
GaN
s 200 10%’ 21,6 2.9 <0,1 <0,1
o= 1,5nm
GaN 17
25 nm 200 10 228 3.4 <0,1 <0,1
o =3,
GaN 17
s 100 10 36,6 14,7 34 <0,1
o= 1,5nm
GaN 17
25 nm 100 10 40,7 18,5 5,0 0,15
o=J,

Tableau IV-111.2.2 — Rendement du circuit de détection pour plusieurs configurations.

La surface est fixée a 0,1 pm?.
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Pour toutes les configurations simulées, la longueur de la zone N la plus faible (100 nm)
donne bien les meilleurs rendements, ce qui confirme la conclusion donnée sur GaAs. On peut
classer les SC par ordre décroissant de rendement : InGaAs, GaSh, GaAs et GaN. Voici une
breve description pour chacun d’entre eux.

InGaAs : la grosse différence entre 1’InGaAs et les autres SC repose sur la hauteur de barriere
qui lui permet d’avoir un courant de saturation beaucoup plus élevé (plusieurs décades
d’écart). Ceci lui permet d’obtenir des rendements de 60,5 % a une fréquence de 300 GHz
pour une puissance d’entrée de -10 dBm. Bien que la zone N soit deux fois plus élevée que
pour la configuration optimale sur GaAs, le rendement sur InGaAs reste bien meilleur quelles
que soient la puissance d’entrée et la fréquence, notamment a 500 GHz avec quasiment un
facteur 6 pour -20 dBm. On pourrait encore améliorer cette valeur en diminuant la longueur
de la zone N afin de limiter 1’effet de la ZQN.

GaSb : la hauteur de barriére pour le GaSb est plus élevée que pour InGaAs (0,6 eV) mais
plus petite que GaAs. Il n’est donc pas étonnant que le GaSb donne des rendements tout a fait
acceptables pour le circuit de rectification et plus élevés que sur GaAs, méme avec une
longueur deux fois plus grande. Certains auteurs sont parvenus a abaisser la hauteur de
barriére en insérant un oxyde (TiO;) a I’interface entre de I’aluminium et du GaSb [Yuall].
Cette technique pourrait permettre d’améliorer davantage le rendement. La figure 1V-111.2.5
montre une comparaison de la caractéristique statique et de la capacité de déplétion pour a =
1,5 nm et o = 3,5 nm. La capacité est trés peu modifiée par le parametre a. L’effet de a est
surtout visible en inverse sur la caractéristique statique et Iégérement en direct. Le courant de
saturation est multiplié par 2 en passant de oo = 1,5 nm o = 3,5 nm. Le passage des électrons
est donc facilité a ’interface et les rendements sont meilleurs que pour 1,5 nm, quelle que soit
la configuration choisie. On atteint un rendement égal a 29,1 % pour 500 GHz avec une
puissance d’entrée de -20 dBm. 1l faut €tre prudent par rapport a ces résultats issus d’une
modélisation électrique. En effet, dés les faibles eénergies, les électrons transférent rapidement
en vallée L pour ce SC et ce phénomene n’a pas été modélisé d’un point de vue électrique.
L'utilisation du GaSb pour les diodes Schottky aux fréquences THz a déja été questionnée
dans [Sch08] pour les applications de mélange. Bien que la masse effective des électrons en
vallée centrale pour GaSb soit plus faible que sur GaAs, le transport est fortement dégradé a
cause du faible écart entre la vallée T et L (inférieure a 0,1 eV). Le bruit inter-vallée associé
au transfert des électrons serait également problématique [Sch08].
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Figure IV-111.2.5 — (a) Comparaison de la caractéristique statique et de (b) la capacité de
déplétion en fonction de la tension sur GaSb pour o = 1,5 nm et & = 3,5 nm avec un
dopage égal & 10'” cm™ dans la zone N et une longueur de 100 nm (S = 0,1 pm?)

GaN : ce SC n’est pas adapté pour faire de la détection a polarisation nulle pour deux raisons.
La hauteur de barriére est élevée (0,88 eV), voisine de GaAs, et la mobilité des électrons est
plus faible que GaAs, ce qui induit une augmentation de la résistance série. Comme pour
GaSb, le courant de saturation est plus élevé lorsque a est égal a 1,5 nm et la variation de la
capacité de déplétion n’est quasiment pas affectée par ce paramétre (figure 1V-111.2.6). Le
rendement reste inférieur a 0,1 % pour 500 GHz avec une puissance d’entrée égale a -20

0.2 o=1,5nm
g g 015 7 o=3,5nm
g Qo
g L 01 ¢
O &
o
S 0,05 F
| b
O 1 1 ( ) 1 1 J
1 9 -7 5 3 -1 1
Tension (V) Tension (V)

Figure IV-111.2.6 — Comparaison de (a) la caractéristique statique et de (b) la capacité de
déplétion en fonction de la tension sur GaN pour a = 1,5 nm et a = 3,5 nm avec un
dopage égal & 10'” cm™ dans la zone N et une longueur de 100 nm (S = 0,1 pm?)

Le facteur premier de la diode Schottky qui affecte le rendement du circuit de détection
est la hauteur de barriere a I’interface métal/SC. Le SC le plus adapté reste donc I’InGaAs

pour de la détection & polarisation nulle. Les différentes études présentées convergent vers
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une diode courte (de quelques dizaines de nanometres) avec un faible dopage pour limiter la
ZQN et les pertes dans cette zone ainsi qu’une surface réduite pour maximiser I’excursion en
tension. Il faut cependant avoir en mémoire qu’une réduction de la surface entraine une
diminution de la capacité de déplétion et la capacité parasite n’est plus négligeable, ce qui
entraine une dégradation du rendement.

Le tableau IV-111.2.3 présente les caractéristiques de trois diodes fabriquées sur InGaAs —
[Han13], [Zin13] et [Hus17] — pour de la détection. L’article le plus récent [Hus17] a congu
une diode sur couche mince d’une trentaine de nanomeétre dopée a 7 X 10" cm™ avec une
surface de 140 nm x 140 nm pour de la détection a 28,3 THz, ce qui confirme les conclusions
énoncées précédemment sur les caractéristiques optimales de la diode Schottky pour cette
application. Deux métaux différents ont été choisis pour chacun des contacts et un 6-dopage
(2 x 10" cm®) de quelques nanométres a été utilisé pour réaliser le contact ohmique,

minimisant ainsi ’effet de la résistance série.

[Han13] [Zin13] [Hus17]
Dopage N (cm™) 5x 10 2 x 10" 7 x 107
Longueur N (nm) 100 200 30
Dopage N* (cm™) 2 x 10 3x 10" 2 x 10"
Longueur N* (nm) 800 1500 2
Diamétre anode (um) 3 2 --
Surface (um?) 7,07 3,14 0,0196
Facteur d’idéalité 1,26 1,185 1,3
Résistance série (Q2) 110 3,32 ~20Q
Responsivity (V/W) 98,5 -- --
NEP (pw/</Hz ) 106,6 - -
Tension de coude (V) -- <0,2 -
Courant saturation (A) - 0,58 x 10°® | 1,96 x 10"
Résistance d. 0 V (Q) -- 52,9x 10° | 172 x 10°
Capacité a0V (fF) -- 9,1 0,0724

littérature pour la détection
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3.  Modification de la géométrie de la jonction métal/SC

Bien que le GaAs ne soit pas vraiment adapté pour de la rectification a polarisation nulle
a cause de sa hauteur de barriére élevée, des diodes Schottky sur GaAs ont été fabriquées pour
cette application en modifiant la géométrie de la jonction métal/SC [Cas11] pour obtenir une
résistance dynamique de I’ordre de 100 kQ a polarisation nulle. Le dopage de la couche N,
égal & 10 cm™, permettrait d’augmenter le courant par effet tunnel en se rapprochant d’un
comportement de type ohmique tout en gardant un effet redresseur. Par ailleurs, la zone N est
relativement courte (100 nm) et la couche N* mesure 1 pum avec un dopage de 5 x 10*® cm™,

i-GaAds

Figure IV-111.3.1 — (a — b) Image de la diode en T avec une empreinte rectangulaire et
(c —d) représentation schématique de la géométrie de la jonction dans deux plans
distincts [Casl1]

Il s’agit d’une anode en « T » avec une empreinte rectangulaire de dimension 0,2
um X 2 um. On constate sur la figure 1V-111.3.1 (¢) que le contact entre le métal et le SC n’est
pas plat mais a un profil cylindrique, modifiant ainsi les propriétés de la jonction. On propose
d’étudier analytiquement les caractéristiques de cette jonction avec une représentation
cylindrique. On suppose que les grandeurs sont invariantes suivant X et suivant 6 et ne
dépendent que de r, ce qui n’est pas forcément vérifié a chaque extrémité du cylindre et

lorsque la zone N* commence a étre déplétée. L’équation de Poisson s’écrit :
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10( 0¢) aN,
——|r—|=—=%avec p<r<r+W -111.3.
rar( arj .6 0 0 (IV-111.3.1)

r

La solution de cette équation différentielle vérifie, en choisissant les conditions aux limites
appropriées en x=0 eten x=W sur le champ électrique et le potentiel :

#(r) =N (r2—roz)—;&(ro+w)zln[LJ+¢m pour L<r<r+W  (IV-111.3.2)

deye, &oby 0

de 'V, . . .
avec W =1, \/exp(wo(ﬁeljﬂj —1| ou W, représente la fonction de Lambert
d’o

définie sur lintervalle [-1/e ; +oo[ & valeurs réelles supérieures ou égales a —1.

En prenant la référence r =0 au début de la zone de charge d’espace, le potentiel et le champ

¢lectrique le long de la structure s’écrivent :

¢(r)=—qur(r+2I‘0)— qu (rO +W)2|n(1+r£j+¢bn
&y& Eoby
0 0 ° pour 0<r<W  ()v-111.3.3)

r

F(r) = gN, (r+2r,+W)(W —r)
28,¢, r+r,

En faisant tendre Iy vers I’infini, on retrouve les résultats dans le cas d’une jonction plate.

Pour une polarisation donnée, le champ électrique est plus intense avec ce type de jonction
comparé a une jonction plate. Ceci a pour effet de réduire 1’épaisseur de la barriere et

d’augmenter le courant par effet tunnel.

La figure 1V-111.3.2 représente une comparaison du courant total calculé numériquement
comme décrit dans la section I1-1.4.2 avec I’utilisation des matrices de transfert pour ’effet
tunnel. La diode fabriquée présente une caractéristique statique I(V) avec un coefficient
d’idéalité proche de 8 en direct. Bien que les articles [Casl1]-[Ortl2] avance qu’un tel
comportement est dii a la diminution de 1’épaisseur de la barriere et a 1’augmentation de
I’effet tunnel, ceci ne peut expliquer a lui seul une valeur si élevée du coefficient d’idéalité.
On pourrait I’expliquer par une hauteur de barriére plus faible qui dépend du champ électrique
maximal a I’interface [Rho82] a cause des états d’interface. Par ailleurs, une limite forte du
modele proposé concerne la hauteur de barriere du contact métal/SC : celle-ci dépend de la
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direction cristallographique dans le SC. Or, nous avons supposé qu’elle était identique quelle
que soit I’angle 0, ce qui est faux en pratique...

100 . —[Casll]
SR r0 =20 nm
........... rO0 =50 nm

H
o
T

[EEN
T

Courant (uA)

011 1 1 ! | )
-04 -02 0 02 04 06
Tension (V)

Figure IV-111.3.2 — Comparaison de la caractéristique statique avec les données
expérimentales [Casl11] et le modele analytique pour rp = 20 nm et ro = 50 nm en

calculant numériquement le coefficient de transmission.
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IV. Conclusions

De tous les SC présentés, 1’'InGaAs semble étre le SC le plus adapté pour la détection a
polarisation nulle grace a sa faible hauteur de barriére, lui offrant ainsi une grande sensibilité.
Le GaN n’est en revanche pas vraiment adapté. Bien que les propriétés de transport du GaAs
soient intéressantes, sa hauteur de barriére assez élevée ne lui permet pas d’avoir des
rendements élevés pour la détection aux fréquences THz. Comme sa technologie est bien
maitrisée, certains auteurs ont tent¢ de modifier le profil de la jonction en passant d’un profil
classique plat a un profil cylindrique. lls sont parvenus a obtenir une résistance dynamique
autour de 0 V d’une centaine de kiloOhms pour améliorer sa sensibilité. Les auteurs attribuent
cette valeur a I’augmentation de I’effet tunnel a I’interface métal/SC due conjointement a ce
type de profil et au dopage trés élevé (10 cm™). Nous avons montré que cette justification
n’était pas suffisante et une modélisation plus préecise du profil devrait étre menée, bien que
délicate a effectuer. En effet, la hauteur de barriére dépend de la direction cristallographique
et une étude plus approfondie sur la nature de cette interface métal/SC avec un tel profil serait
nécessaire.

Pour conclure, une diode Schottky optimale pour la détection semble donc converger vers
un couple métal/SC présentant une faible hauteur de barriere telle que I’InGaAs (sur Ti-Pt-Au
par exemple) et une zone N relativement petite (quelques dizaines de nanomeétres). En effet,
une modulation de la ZCE n’est pas recherchée pour la détection et une réduction de la zone
N permet de la rendre quasiment toujours déplétée afin de diminuer la résistance série. Un
faible dopage de la zone N va également dans ce sens puisque la ZCE est plus étendue. Ces
conclusions sont en accord avec des diodes sur couche mince de type métal/SC/métal qui ont
récemment été fabriquées sur InGaAs [Hus17] pour des applications de détection a 28,3 THz
avec un dopage de 7 x 10* ¢cm™ et une longueur de 30 nm pour la zone N.
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CHAPITRE V

CONCLUSION ET PERSPECTIVES

Dans le cadre de ce travail de these, un simulateur Monte-Carlo résolvant I’équation de
Boltzmann couplée a 1’équation de Poisson a été développé pour analyser et optimiser les
performances de diodes Schottky aux fréquences THz dans des applications de multiplication
de fréquence et de rectification.

Le chapitre Il constitue une part importante du travail de cette these avec la modélisation
1D de la diode Schottky et une modélisation électrique issue de la modélisation physique. Une
attention particuliere a été apportée sur la condition aux limites du c6té du contact ohmique
dans le cas d’un SC fortement dopé car elle conditionne sensiblement le courant du c6té du
contact Schottky. La distribution de vitesse des particules injectées a été modifiée pour
s’adapter a cette configuration de SC dégénéré et une zone tampon de quelques dizaines de
nanometres a été ajoutée pour limiter I’apparition d’un artefact sur la concentration de
porteurs et donc sur le potentiel et le champ électrique au voisine du contact ohmique. Le
principe d’exclusion de Pauli a ét¢ mis en ceuvre par la technique de réjection introduite par
Lugli et Ferry [Lug85], en 1985, via I’ajout d’un traitement spécifique des particules aprés
leur vol libre. Une discrétisation sphérique, originale, de 1’espace réciproque a été tentée mais

elle augmente d’un facteur deux le temps de simulation.

Tout ce travail concourt @ montrer que la diode Schottky est un composant largement
contr6lée par son interface métal/SC et que les modéles permettant d’apprécier la hauteur de
barriere restent encore aujourd’hui des sujets de discussion [Tunl4] alors que le premier
modele avait déja été proposé par Schottky en 1939 [Sch39]. Le modeéle choisi (modeéle de
Rhoderick et Williams) considére une hauteur de barriére variant linéairement avec le champ
électrique par I’entremise d’un paramétre o. Celui-ci n’a quasiment pas d’influence sur la
capacité de déplétion en fonction de la polarisation mais modifie nettement la caractéristique
courant-tension en régime inverse. D’autres effets au voisinage de I’interface métal/SC tels
que I’effet tunnel ou encore 1’effet de force image contribuent a augmenter le courant.

En ne considérant aucun autre effet physique spécifique a I’interface métal/SC, la
caractéristique 1(V) issue de la modélisation MC semble se rapprocher du modéle de
I’émission thermoionique dans lequel le courant est conditionné par I’émission des électrons
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au-dessus de la barriere. Ceci indique que la nature du transport et la dynamique des électrons
dans la ZCE n’est pas déterminant sur la caractéristique statique et que c’est I’interface qui
contrdle essentiellement le courant. Cela nous a interpellé au début de ce travail. Le code MC
aujourd’hui disponible, est a I’état de I’art concernant la modélisation de diodes Schottky. Il
demeure cependant perfectible.

L’optimisation des caractéristiques de la diode Schottky ne peut é&tre menée
indépendamment de 1’environnement dans lequel elle est insérée suivant I’application visée.
Le couplage d’un code MC avec un code d’Equilibrage Harmonique pour la simulation des
circuits non-linéaires n’a pas été développé dans I’équipe. Outre la difficulté inhérente a la
démarche, il ne permettrait pas une optimisation simple et efficace de la diode. La solution la
plus simple a donc consisté dans le recourt a un modele électrique s’appuyant sur des schémas
équivalents « petit-signal » avec des éléments dépendants de la polarisation. Et ce modele a
été insére dans un logiciel de simulation de circuits commercial, ADS. Ce schéma électrique a
été amélioré par rapport au circuit BF classique de la diode Schottky, afin de pouvoir
fonctionner jusqu’au THz, grace a I’ajout d’inductances et de capacités modélisant finement
la ZQN et la zone N* ou le courant de déplacement et ’effet inertiel des porteurs jouent un
role.

Plusieurs techniques ont donc été présentées pour déterminer 1’évolution de ces éléments
en fonction de la tension a partir du simulateur MC, depuis la réponse en courant a diverses
excitations de faible amplitude a fréquence variable jusqu’a 1’étude des fluctuations de
courant et tension (bruit). La technique la plus performante mais la plus longue reste

d’appliquer plusieurs excitations sinusoidales de faible amplitude a différentes fréquences.

Aprés la détermination des éléments du schéma par une méthode des moindres carrés,
nous avons constaté une trés bonne adéquation entre les impédances déduites du MC et celles
du schéma ¢lectrique complet jusqu’au THz avec la valeur des ¢éléments, illustrant ainsi la
pertinence du schéma. Dans le méme temps, nous avons souligné les limites d’un modéle
dérive-diffusion (par exemple utilisé par le logiciel commercial Silvaco) qui ne permet pas de
prendre en compte I’effet inertiel des porteurs qui intervient massivement dans la bande de
fréquence THz.

Nous avons également mis en lumicre les limites de I’approche « quasi-statique »
adoptée. Elle ne peut en aucun cas reproduire le comportement de la diode dans toutes les
configurations dans lesquelles nous 1’avons placée. En imposant des excitations sinusoidales
de forte amplitude et/ou de fréquence élevée, nous avons pu constater une erreur importante
sur les courants de conduction déduits du MC et ceux déduits de la simulation électrique. En
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effet, la vitesse de modulation de la ZCE ne peut excéder la vitesse maximale des porteurs et

ce phénomeéne physique n’a pas été¢ modélisé électriquement.

Nous avons aussi souligné I’absolu nécessité de modéliser finement 1’ionisation par choc
et I’abaissement de la barriére de potentiel Métal/SC en inverse (les deux mécanismes étant
liés) pour prétendre se rapprocher du comportement de Véritable dispositifs. Nous ne savons
pas comment les effets produits par ces deux mécanismes pourraient étre fidelement simulés
par un modele électrique. Nous avions choisi par manque de temps d’inclure 1’ionisation par
choc via une tension de claquage. C’est notoirement insuffisant et constitue la limite actuelle
de notre démarche.

Les chapitres 11l et IV nous ont permis de dégager les caractéristiques optimales de la
diode Schottky pour la multiplication de fréquence et pour la rectification aux réserves
soulevées par les deux précédents paragraphes prés. La non-linéarité recherchée — capacitive
associée a la capacité de déplétion pour la multiplication ou résistive associée a la
caractéristique statique pour la rectification — n’étant pas la méme pour chaque application, il

n’est pas étonnant d’obtenir des caractéristiques optimales assez différentes.

Pour la multiplication de fréquence, une optimisation multidimensionnelle de la diode sur
GaAs conduit & un dopage de 9 x 10*” cm™ et une longueur de 50 nm dans la zone N avec un
rendement de 90 % pour une fréquence d’entrée égale a 500 GHz et une puissance d’entrée de
10 dBm. Aucune diode n’a été trouvée dans la littérature avec un tel niveau de dopage et une
longueur si faible. Il est en effet assez difficile d’établir une comparaison directe avec des
publications car I’optimisation de la diode est en partie liée a I’environnement dans lequel elle
est située. Cependant, le dopage optimal pour des longueurs de zone N de quelgues centaines
de nanométres n’est pas éloigné de ce qu’on peut trouver dans la littérature [MaiO3] [Cha04]
[Mor17]. Pour une longueur de 200 nm, un dopage optimal entre 2,3 x 10*" cm? et 2,7 x 10"
cm™ a 6té trouvé suivant la puissance et la fréquence d’entrée. Les valeurs des surfaces
optimales sont quant a elles difficilement comparables avec des publications car plusieurs
diodes sont généralement insérées dans le circuit [War04] et nous en avons considéré qu’une
seule dans une configuration simple. Il faudrait tendre vers des structures dites « balancees »
en prenant une ou plusieurs paires de diodes. Bien qu’une simulation de ce type de structure
ait eté tentée, des gros problémes de convergence ont été observés et aucun résultat n’a pu étre
obtenu.

La modification du profil de dopage a été évoquée dans plusieurs articles comme un
moyen d’améliorer le rendement des multiplieurs avec un profil hyper-abrupte [Heol5]

[Gol17]. Les quelques configurations choisies n’ont pas permis de vérifier cette assertion mais
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il faudrait réaliser un travail plus approfondi sur ce point. En effet, I’espace des configurations
est agrandi avec ce nouveau profil puisque 1’expression du dopage en fonction de la distance
fait intervenir trois parameétres supplémentaires.

Pour la rectification, une diode Schottky réalisée a partir d’un couple métal/SC présentant
une faible hauteur de barriére pour améliorer sa sensibilité, semble optimale. L’InGaAs sur
Ti-Pt-Au, avec une hauteur de barriére d’environ 0,21 eV constitue une configuration de
choix pour cette application. La longueur de la zone N doit étre faible (quelques dizaines de
nanometres) pour limiter la ZQN et les pertes liées a la résistance. Un faible dopage va
également dans ce sens puisque la ZCE est plus étendue pour un méme point de polarisation.
Les meilleurs rendements étaient obtenus pour une surface de diode la plus faible possible.
Cette surface ne peut bien sir étre réduite indéfiniment car d’autres effets parasites tels que la
capacité due aux effets 2D deviennent problématiques. Ces résultats concordent avec la
fabrication récente [Hus17] de diodes Schottky sur InGaAs pour des applications de détection
4 28,3 THz avec un dopage de 7 x 10" cm™ et une longueur de 30 nm pour la zone N.

Quelques perspectives

Bien qu’un modeéle électrique soit plus pratique a utiliser dans un logiciel de simulation,
nous avons pu en voir les limites tout au long de ce manuscrit :

o L’effet dit de saturation de la vitesse des porteurs, c¢’est-a-dire I’incapacité des électrons a
suivre la vitesse a laquelle la ZCE est modulée au-dela d’une certaine puissance et/ou
d’une certaine fréquence, n’est pas simple a transposer en un schéma ¢€lectrique. En effet,
il faudrait prendre en compte finement la dynamique des porteurs qui transférent dans les
vallées supérieures et qui mettent un certain temps pour retourner en vallée centrale. Ce
phénomene fait en plus intervenir des effets de survitesse et des effets non-stationnaires.

e Le mode opératoire proposé pour prendre en compte l’ionisation par choc est tres
approximatif. Il aurait fallu modéliser ce mécanisme dans le code MC couplé a I’espace
réel en prenant en compte les trous avec une modélisation des mécanismes de
recombinaison pour mieux estimer un seuil de claquage et ainsi mieux appréhender le
comportement dynamique de la diode au voisinage de ce seuil.

e Nous avons ¢étudié sur quelques configurations I’influence de la capacité parasite a cause
des effets 2D et possiblement des états de surface entre 1’oxyde et le SC mais nous

n’avons pas intégrés ces effets pour toutes les configurations lors de 1’optimisation. Il
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faudrait faire évoluer le modele 1D actuel en un modeéle 2D pour pouvoir les prendre en
compte dans le modele électrique suivant les configurations choisies.

e Nous nous sommes focalisés sur les mécanismes intrinseques de la diode Schottky pour
sa modélisation électrique. 1l faudrait également tenir compte plusieurs mécanismes
extrinseques parasites qui n’ont pas été adressés dans ce manuscrit : les résistances de
contact, les résistances du métal, les inductances et les capacités parasites (incluant
possiblement des effets de surface), la variation des grandeurs sur la surface de contact,
telle qu’une inhomogénéité de la hauteur de barricre, les effets de bords, la distribution du
champ au voisinage de la diode, les effets de géométrie 3D, I’effet de peau, etc...

Nous avons effectué une étude du bruit de la diode Schottky en étudiant les fluctuations
de courant et de tension autour d’un point de polarisation pour déterminer I’impédance de la
diode. Une description des densités spectrales de puissances associées a ces fluctuations a été
faite. Il aurait été intéressant d’effectuer une étude en bruit par rapport aux différentes
applications visées en ayant recours au bruit cyclostationnaire [Shi04].

Nous nous sommes focalisés sur le multiplieur de fréquence et un circuit de rectification au
cours de ce manuscrit. L’autre circuit couramment utilis¢ au THz est le mélangeur.
L’optimisation de la diode Schottky au sein de ce circuit semble plus complexe car elle fait

intervenir un €lément supplémentaire, 1’oscillateur local.
L’auto-échauffement constitue également un facteur limitant les performances des

multiplieurs de fréquence et des mélangeurs [Tan12]. Sa modélisation pourrait fournir une
meilleure description de la diode Schottky.
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