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Le domaine du Térahertz se situe entre deux domaines distincts, celui de l’électronique et de 

l’optique. Cette partie du spectre longtemps restée le domaine de recherche privilégié des 

astronomes suscite depuis les années 1990 un intérêt grandissant de la part des chercheurs. 

En effet, le développement des systèmes de plus en plus compacts basés sur les matériaux 

Semiconducteurs fonctionnant à température ambiante et délivrant des puissances suffi-

santes pour ouvrir la voie à de nombreuses applications pour l’astronomie, l’environnement, 

les communications, l’imagerie, la sécurité, la biologie, la médecine, etc. Aujourd’hui, cet 

intérêt pousse la recherche en électronique à se focaliser sur la réduction des composants 

dans le but d’augmenter leurs fréquences de fonctionnement. Les nanotechnologies sont 

donc au cœur de cette course à la montée en fréquence. C’est dans cette optique que nous 

proposons d’exploiter les oscillations Gunn sur un nouveau type de composant nanomé-

trique appelé la Self Switching Diode (SSD), dont la topologie permettrait au regard de nom-

breux résultats de simulations Monte-Carlo, d’atteindre la gamme de fréquence du téra-

hertz. En plus de la fabrication des SSDs sur GaN, de leurs caractérisations et analyses à des 

fins d’émission, nous avons également étudiés ces dernières en tant que détecteur de 

rayonnement Térahertz. Cette thèse s’inscrit dans le cadre d’un projet européen, ROOTHz 

(Semiconductor Nanodevices for Room Temperature THz Emission and Detection) dans le-

quel j’étais principalement en charge de la caractérisation et de l’analyse des performances 

de ces composants. Ce manuscrit est organisé en trois chapitres. 

Dans le premier chapitre, nous allons présenter différentes techniques de génération des 

ondes Térahertz en mettant l’accent sur les sources électroniques, de même, nous allons 

présenter les différentes techniques de détection en nous focalisant sur les détecteurs THz 

fonctionnant à température ambiante. 

Le deuxième chapitre, présente les mécanismes physiques permettant la formation de do-

maines Gunn, une étude de stabilité de ces domaines sera effectuée et les différents modes 

d’oscillations seront brièvement discutés. Nous terminerons ce chapitre en discutant les si-

mulations Monte-Carlo préliminaires qui ont permis de définir le design des diodes SSDs. 

Dans le chapitre 3, nous allons commencer par présenter la couche épitaxiale sur laquelle 

l’ensemble des composants ont été fabriqués et nous allons décrire les étapes technolo-

giques qui ont permis la réalisation de ces derniers. Les principes de fonctionnement des 

principaux instruments de mesures utilisés pour la caractérisation des composants seront 
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détaillés. Enfin, dans la dernière partie du chapitre, toutes les caractérisations effectuées sur 

les SSDs utilisées en tant qu’émetteurs et détecteurs seront présentées et analysées. 
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1.1 LA BANDE DE FRÉQUENCE THZ  

Le rayonnement Térahertz (THz = 1012 Hz) également dénommé rayons-T, est compris entre 

les fréquences micro-ondes et infrarouges du spectre électromagnétique. Il n'existe pas de 

définition standard de la bande THz mais le plus souvent cette bande se réfère à des fré-

quences dans la gamme de 0,3 THz (300 GHz) - 3 THz (λ = 1 mm - 100 µm), voir Figure 1.1-1 

bien que parfois il se réfère à la bande de fréquence 0,1 - 10 THz (Figure 1.1-2). 

 

Figure 1.1-1 : Spectre électromagnétique des ondes radios aux rayons X1 

 

� Le Gap THz  

Le manque de sources à la fois compactes, efficaces et puissantes d’un côté et de détecteurs 

compacts, peu couteux, fonctionnant à température ambiante et ayant de grandes sensibili-

tés d’un autre côté a conduit à qualifier cette région relativement inexplorée du spectre 

électromagnétique entre les micro-ondes et les infrarouges de « fossé THz ».  

                                                      

1
Extrait de http ://www.sp.phy.cam.ac.uk/SPWeb/research/thzcamera/WhatIsTHzImaging.htm 
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Figure 1.1-2 : Caractéristiques des ondes du domaine spectral submillimétrique ([Sul12]). 

 

Alors que les énergies des photons (~1.2 meV à 300 GHz) à des fréquences THz sont infé-

rieures aux énergies de bande interdite des matériaux communément utilisés dans des dis-

positifs à semi-conducteurs (quelques eV) ou inférieures à la différence d'énergie des ni-

veaux atomiques utilisées dans de nombreux lasers (~1eV), la bande de fréquence THz reste 

difficile à couvrir avec les composants électroniques. Néanmoins, ces dernières années, le 

« fossé THz » s'est rétréci grâce aux progrès de électronique micro-ondes du côté basse fré-

quence et de la photonique du côté haute fréquence de la bande de fréquence THz. Dans la 

région THz où l’énergie thermique hν = kBT (25.4 meV) à la température ambiante, le bruit 

thermique est un problème qui doit être pris en compte dans les dispositifs, ce qui amène 

souvent à des fonctionnements cryogéniques. (Ici ν est la fréquence, T est la température, h 

est la constante de Planck, et kB est la constante de Boltzmann.)  
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Bien que le rayonnement THz en espace libre soit généralement propagé et analysé comme 

des faisceaux, contrairement à l'optique traditionnelle, la taille du faisceau peut être seule-

ment de quelques longueurs d'onde de diamètre, provoquant ainsi des effets de diffraction 

qui peuvent devenir important. 

 

� L'absorption THz dans l'air  

L’absorption et la dispersion (vitesses de propagation qui dépendent de la fréquence) se 

produisent de façon générale à la suite de l'interaction du rayonnement électromagnétique 

avec des particules chargées (électrons et noyaux) dans un milieu.  

En particulier, l'un des facteurs qui rend la recherche dans la gamme de fréquences THz diffi-

cile est la très forte absorption du rayonnement THz par l'atmosphère sur une grande partie 

de la bande ([Cou08]). Cette absorption est due en grande partie à la rotation des transitions 

des molécules constitutives, en particulier la vapeur d'eau. La densité relativement faible des 

molécules d’eau donne lieu à des pics élevés de résonance d'absorption, séparés par des 

fenêtres de transmission.  

L'atténuation due à l'absorption peut être estimée à l'aide de la loi de Beer-Lambert pour la 

transmission :  

 τ � II� � exp 	
αx� 
1.1-1 

Où I0 et I sont respectivement les intensités incidentes et transmises, x est la longueur du 

trajet et α est le coefficient d'absorption.  

L'absorbance est définie comme : 

  � 
 log�� � ���� � αxln 10 
1.1-2 

Et la profondeur à laquelle l'intensité est réduite à 1/e de la valeur initiale est la profondeur 

de pénétration 1/α.  

L'atténuation peut également se produire par diffusion dans l'atmosphère, mais, en raison 

de sa grande longueur d'onde, la diffusion du rayonnement THz par les particules en suspen-

sion (poussières ou brouillard par exemple) est plus faible que pour le rayonnement dans le 

visible ou l’infrarouge.  
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� Réflexion et transmission  

 

Figure 1.1-3 : Deux milieux diélectriques d’indice de réfraction n1 et n2 

 

Quand une onde électromagnétique THz arrive sur la frontière entre deux milieux diélec-

triques linéaires (d’indices de réfraction n1 et n2), la polarisation du rayonnement se décom-

pose en deux polarisations rectilignes orthogonales entre elles, notées s et p. Les rapports 

des amplitudes du champ réfléchi et transmis sur l'amplitude du champ incident sont don-

nés par :  

(Polarisation S)  

��,���,� � �� cos  � 
 �! cos  !�� cos  � " �! cos  ! 

��,#��,� � 2�� cos  ��� cos  � " �! cos  ! 

(Polarisation P)  

�%,��%,� � �! cos  � 
 �� cos  !�! cos  � " �� cos  ! 

�%,#�%,� � 2�� cos  ��! cos  � " �� cos  ! 

Où les angles d'incidence et de réfraction sont donnés par la loi de Snell-Descartes:  

 �� cos  � � �! cos  ! 1.1-3 

La réflectivité R et la transmission T sont définis par les rapports de puissances  
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1.1-4 

� Sources naturelles de rayonnement THz  

Tout objet à une température T rayonne selon la loi d’émission du corps noir, un rayonne-

ment incohérent. Cette émission thermique est bien décrite par un spectre théorique et dé-

pend de la température de l'objet (Loi de Planck) Figure 1.1-4 ([Gal04]). Bien que cette 

source naturelle d'émission thermique soit très faible aux fréquences THz, elle permet de 

caractériser des objets froids comme la poussière et les nuages de gaz dans les galaxies (10 à 

100°K) qui émettent la plupart de leur radiation dans cette bande. Une autre source natu-

relle est le rayonnement résiduel du Big Bang, connu sous le fond diffus cosmologique qui a 

été dilué et refroidi par l'expansion de l'Univers et possède une température très basse de 

2,728 K. Son spectre d'émission atteint donc des pics du côté basse fréquence de la bande 

THz (160 GHz). Beaucoup d’informations sont donc présentes dans ce domaine spectral, la 

radio-astronomie utilise ainsi de nombreux instruments spatiaux embarquant des technolo-

gies THz (HiFi, Herschel). 

Bien que les sources naturelles d'émission THz soient d’une grande importance pour l'image-

rie passive, en astrophysique en particulier, la puissance de leur rayonnement est assez 

faible à température ambiante. La plupart des applications pratiques utilisent donc une 

source de rayonnement THz produite en laboratoire.  

 

Figure 1.1-4 : Radiance spectrale du corps noir pour différentes températures. [Sul12] 
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1.2 TECHNIQUES DE GÉNÉRATION THZ  

Dans cette section, nous présentons quelques techniques de génération de rayonnement 

électromagnétique aux fréquences millimétriques voir submillimétriques : 

 

Dispositifs à résistance différentielle négative : Si un circuit résonant est combiné avec un 

dispositif qui présente une résistance différentielle négative (dV / dI <0) à environ sa fré-

quence de résonance, alors les oscillations peuvent être maintenues indéfiniment. La fré-

quence d'oscillation est déterminée par le circuit de résonance,  4 � 1 2561 78⁄⁄  dans le-

quel, la résistance négative du dispositif annule celle du reste du circuit. Le circuit résonant 

peut prendre la forme de guide d'ondes ou une cavité résonante (par exemple un circuit RLC 

parallèle). Les dipôles à base de semi-conducteurs tels que les diodes Gunn ([Eis98a]), 

IMPATT ([Ino76]), TUNNETT ([Nis78]) et les diodes tunnel résonantes ([Bro90]) sont cou-

ramment utilisées pour générer un rayonnement aux fréquences GHz voir THz.  

Les lasers : les lasers sont basés sur le processus d'émission stimulée dans un milieu à gain 

([Sur71]). L’émission se produit due à une transition des porteurs des hautes énergies vers 

un état de basse énergie. Ces états peuvent être, par exemple, les niveaux de rotations (la-

sers à gaz émettant dans l’infrarouge lointain ([Mue07])), des sous-bandes de conduction 

(lasers à cascade quantique ([Fai94])) ou des niveaux de Landau dans les semi-conducteurs 

(lasers à base de germanium p-Ge ([Odn04])). Une source de pompage maintient une inver-

sion de population, et l'émission est contenue dans une cavité partiellement transparente 

pour permettre l'amplification.  

 

Accélération des électrons : le rayonnement électromagnétique peut être généré par l'accé-

lération de charges électriques. Puisque l'accélération d’une particule dépend généralement 

du ratio charge sur masse (γ :  ;<!=>?@), il existe des sources THz basées sur l'accélération 

des électrons ([Gal04]). Dans certains cas, ce sont des électrons libres dans le vide (synchro-

trons, gyrotrons, les lasers à électrons libres, et les carcinotrons), dans d'autres cas ce sont 

des porteurs de charge libres dans les photoconducteurs (antennes photoconductrices, pho-

to-mélangeurs ([Bja04])), grilles métalliques (Émetteurs Smith-Purcell ([Smi53])), ou des 

charges liés dans des semi-conducteurs (générateurs par battement de fréquences, cristaux 

électro-optiques, oscillateurs paramétriques optiques ([Sow09])). Un transfert d'énergie 
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optimal entre un faisceau d'électrons libres et le champ électromagnétique se produit si la 

vitesse des électrons est proche de la vitesse de phase du champ électromagnétique. Les 

tubes à ondes électroniques rapides fonctionnent à de très hautes tensions, fournissant ainsi 

les vitesses d'électrons requises pour les conditions de résonance ; les dispositifs à ondes 

lentes conventionnels contiennent généralement des structures destinées à réduire la vi-

tesse de phase du champ. Afin de produire des impulsions de rayonnement cohérent, des 

paquets d'électrons de taille comparable à la longueur d'onde de rayonnement, sont utilisés. 

Des cristaux, dans lesquels les électrons liés sont amenés à osciller avec un champ électro-

magnétique appliqué à l'entrée (processus non-résonnant), sont généralement décrits en 

termes de polarisation résultante P et �ABC :  D!E/DG!. Dans les cristaux non-linéaires 

([Bur09]), la variation temporelle de la polarisation et par conséquent la fréquence du 

champ de sortie, présente des composantes à des fréquences autres que la fréquence d'en-

trée et par conséquent, ils sont utilisés pour la génération de fréquence différentielle 

([Vij12]) et de redressement optique (parfois appelée conversion descendante de fré-

quence).  

Photoconducteurs : dans ce cas, la densité de porteurs de charge augmente rapidement en 

réponse à l'intensité de l'enveloppe d'un pulse optique femtoseconde (fs) (antenne photo-

conductrice) ou au battement de deux faisceaux optiques étroitement espacés en fréquence 

([Bel07]) (photo-mélange) et �ABC :  DH/DG. L'énergie entrante des photons optiques doit 

être suffisante pour exciter les porteurs à travers la bande interdite du semi-conducteur (ap-

pelé processus de résonance en raison de l'absorption d'un photon). Les techniques impli-

quant des impulsions laser femto-secondes sont souvent appelées optique ultra-rapide.  

Multiplication de fréquence : En plus des convertisseurs abaisseurs de fréquences optiques, 

le rayonnement THz peut être produit par la conversion ascendante des fréquences micro-

ondes dans des dispositifs non linéaires (multiplicateurs de fréquence) ([Mae08]).  

� Sources THz  

Diodes Gunn  

Les diodes Gunn sont des dipôles à résistance différentielle négative (NDR) qui, lorsqu’elles 

sont accordées de manière appropriée à un résonateur, produisent de l'énergie RF. Typi-

quement, une diode Gunn est constituée d'un matériau III-V uniformément dopé de type n 
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(par exemple, GaAs, InP, GaN) intercalé entre des régions fortement dopées à chaque élec-

trode. Les minimas de la bande de conduction, par exemple dans un cristal de GaAs ont des 

vallées distinctes dans certaines orientations, dont la principale est appelée Γ et la seconde 

L. S’ils résident dans la vallée Γ, les électrons présentent une faible masse effective et ont 

une mobilité élevée. Dans la vallée L, ils ont une masse effective élevée, associée à une faible 

mobilité. Les deux vallées sont séparées par une faible énergie interdite ΔE.  

Au fur à mesure que la tension de polarisation à travers la diode augmente, les électrons 

acquièrent une énergie suffisante pour être transférés dans la vallée L. (Une diode Gunn est 

également connue comme un dispositif à transfert d’électrons), ces électrons ont une vi-

tesse de dérive inférieure à cause de l'augmentation de leur masse effective ; le courant di-

minue avec la tension de polarisation croissante, et la diode présente une région avec une 

résistance différentielle négative. Si elle est polarisée dans cette région, de petites perturba-

tions locales dans la charge globale donne lieu à des oscillations de courant alternatif au ni-

veau des contacts. Si la diode est placée dans une cavité ou un circuit résonnant de telle 

sorte que sa résistance négative annule la résistance du résonateur, le circuit oscille sans 

amortissement et permet l’émission d’un rayonnement électromagnétique ([Shu08]).  

 

Diodes IMPATT  

La diode IMPATT est un dispositif qui possède une région à résistance différentielle négative 

avec une puissance admissible relativement élevée. Sa structure simplifiée est basée sur une 

jonction p-n polarisée en inverse et sur une couche de haute résistivité.  

 

Figure 1.2-1 : Configuration d’une diode IMPATT. 

 

Quand une polarisation inverse aux bornes de la jonction p-n dépasse un certain niveau, 

alors un claquage par avalanche (en raison des ionisations par impacts) se produit, provo-
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quant ainsi un grand nombre de porteurs dans la région d'avalanche. Dans l'exemple ci-

dessus, ( les électrons se déplacent à travers la zone de dérive (dopage intrinsèque) au con-

tact n+ dans un temps connu sous le nom temps de transit.  

Une tension alternative avec une valeur moyenne juste en dessous du claquage par ava-

lanche est appliquée à la diode. Quand la tension augmente au dessus du seuil, les porteurs 

sont générés, mais, étant donné que le taux de porteurs générés par avalanche ne dépend 

pas seulement du champ électrique mais aussi du nombre de porteurs qui existent déjà, ce 

taux continue d'augmenter alors même que la tension alternative diminue (ce qui entraîne 

un décalage sur la tension de 90 degrés, ce phénomène est aussi connu sous le nom de re-

tard d'injection). La longueur de la diode peut être choisie de sorte que le temps de transit 

des porteurs engendre un autre retard de phase de 90 degrés sur le courant et donc un dis-

positif à résistance différentiel négative ([Cou08]). Un circuit externe de résonance peut en-

suite être utilisé pour maintenir les oscillations. Comme les autres dispositifs basés sur le 

processus aléatoire d'avalanche, les diodes IMPATT ont tendance à souffrir du bruit de phase 

([Jos73]).  

 

Diodes TUNNETT  

A mesure que la fréquence de fonctionnement d’une diode IMPATT augmente, le mode do-

minant d'injection des porteurs change de l'avalanche pour un mécanisme mixte avalanche-

tunnel. L'exploitation de l'injection des charges par effet tunnel conduit à l'élaboration de 

diodes TUNNETT.  

 

Figure 1.2-2 : Exemple de structures de bandes d’une diode TUNNETT [Sul12]. 
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Dans ces diodes, une jonction étroite très dopée p+ + n + (en général une structure p+ + n+ nn 

+) est formée de manière à modifier le mécanisme de claquage, de l'avalanche à l’injection 

des porteurs par effet tunnel. Puisque le taux de génération de porteurs par effet tunnel ne 

dépend pas de la densité de courant, il n'y a pas de retard dans l'injection, et une résistance 

différentielle négative est obtenue par le temps de transit des porteurs à travers une zone 

de dérive avec un champ électrique beaucoup plus faible que dans les diodes IMPATT.  

L’effet tunnel est un processus rapide, faible bruit comparé à l'ionisation par impact, de 

sorte que les diodes TUNNETT peuvent fournir une puissance moyenne à des fréquences 

élevées et avec moins de bruit que dans les diodes IMPATT. Comme les autres dispositifs à 

résistance différentielle négative, les diodes TUNNETT peuvent être utilisées dans un circuit 

externe résonant pour générer un rayonnement électromagnétique. 

 

Diodes à effet tunnel résonant  

Dans une diode tunnel résonante (RTD), des couches de matériau non dopé sont utilisées 

pour créer un puits quantique entre deux barrières minces. Quasi-lié ou résonant, des états 

d'énergies sont formés dans le puits.  

 

Figure 1.2-3 : Profil d’une double barrière de potentiel [Sul12]. 

 

Quand un niveau d'énergie dans le puits quantique est proche de l'énergie des électrons 

dans la bande de conduction, un effet tunnel résonnant à travers la structure à double bar-

rière (Figure 1.2-3) se produit. Cela donne lieu à un pic dans la courbe caractéristique cou-

rant-tension comme montré sur la Figure 1.2-4. La largeur du pic dépend de la largeur de 

l'état de résonance dans le puits quantique.  
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Figure 1.2-4 : Caractéristique courant-tension d’une diode à effet tunnel résonant. 

         

Quand la tension de polarisation augmente au-delà du pic de résonance, la courbe I-V pré-

sente une résistance différentielle négative. Comme les autres dispositifs à résistance diffé-

rentielle négative, les diodes RTD peuvent être utilisées dans un circuit externe résonant 

pour générer un rayonnement électromagnétique de fréquence contrôlée. 

Parce que l’effet tunnel est en soi un processus très rapide, les diodes RTD produisent les 

fréquences d’oscillation les plus élevées des dispositifs à transfert d’électrons ([Suz10]). 

 

Multiplicateurs de fréquence  

Les multiplicateurs de fréquence sont des dispositifs non linéaires qui génèrent des harmo-

niques d’un signal d'entrée (micro-ondes dans ce cas) et peuvent supprimer ceux qui sont 

indésirables. 

En principe, n'importe quel composant électronique qui présente un comportement non 

linéaire, produit plusieurs harmoniques du signal d'entrée, bien que le rendement de con-

version varie. En raison des temps de commutation très rapide réalisable avec une jonction 

métal-semi-conducteur, les diodes à barrière de Schottky sont généralement utilisées pour 

une conversion ascendante de la fréquence de sortie des sources micro-ondes tels que les 

diodes Gunn, pour atteindre le domaine THz. Soit la capacité non linéaire (diode à capacité 

variable) ou la résistance non linéaire (diode à résistance variable) du composant est exploi-

tée. Les multiplicateurs fonctionnant en mode varactor ont un rendement théorique plus 

élevé mais une bande passante inférieure à ceux fonctionnant en mode varistor.  
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Le rendement de conversion maximal d'un multiplicateur par N décroît en 1 / N2, alors que le 

bruit de phase augmente de 20*log(N). Pour cette raison, la multiplication de fréquence est 

généralement limitée à N = 2 ou 3 par bloc. Les chaînes de multiplication avec des doubleurs 

ou des tripleurs en cascade peuvent être utilisées pour une conversion ascendante des si-

gnaux du GHz au THz ([Mae12]).  

 

Figure 1.2-5 : Synoptique d’une chaine de multiplication qui génère du 1.7 THz à partir d’une 
source de fréquence 8 GHz. 

 

Des configurations symétriques de multiplicateurs qui utilisent une paire de circuits multipli-

cateurs individuels peuvent être utilisées à la fois pour ajouter des signaux aux harmoniques 

souhaitées, augmenter la puissance de sortie, et annuler les signaux à des harmoniques non 

désirées, ce qui réduit les exigences de filtrage.  

 

Back wave oscillators (BWO) 

Un carcinotron ou back wave oscillator fonctionne en extrayant l'énergie d'un faisceau 

d'électrons groupés sur un champ électrique à haute fréquence RF. Pour un transfert opti-

mal de l'énergie, la vitesse de dérive des électrons doit être légèrement supérieure à la vi-

tesse de phase du champ électromagnétique. 

 

Figure 1.2-6 : Schéma de principe d’un carcinotron [Sul12]. 
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Une cathode chauffée à une extrémité d'un tube à vide émet des électrons qui sont collima-

tés par des champs magnétiques et accélérés vers l'anode à l'autre extrémité. Le long de la 

longueur du tube il y a une structure à ondes lentes périodique qui sert de support à l’onde 

électromagnétique (harmoniques spatiaux à la fois avant et arrière). Ce champ électrique 

module la vitesse des électrons, et les électrons se tassent.  

La structure périodique est conçue de telle sorte que l'onde millimétrique générée soit dans 

la direction opposée aux mouvements des électrons et aie la vitesse de phase nécessaire 

pour le transfert de l'énergie des électrons. L'onde électromagnétique THz est ensuite cou-

plée à travers un guide d'onde.  

La fréquence du rayonnement généré dépend de la vitesse des électrons et donc de la pola-

risation en courant continu à travers le tube. Dans la pratique, le carcinotron peut être ré-

glée entre I10% de la fréquence centrale. Ils sont généralement utilisés en dessous de 1 THz 

([Sta73]).  

 

1.3 TECHNIQUES DE DÉTECTION THZ  

Les systèmes de détection THz sont souvent classés comme étant soit cohérents ou incohé-

rents, selon qu'ils mesurent l'amplitude et la phase du signal entrant (cohérent) ou seule-

ment son intensité (incohérente). Les détecteurs incohérents (ou direct) sont généralement 

large bande.  

Les dispositifs thermiques détectent le rayonnement THz continu (CW) à travers l'augmenta-

tion de la température qu'il provoque dans un élément de détection (absorbeur). Le détec-

teur exploite les propriétés de certains éléments qui varient avec la température, tels que la 

résistivité électrique dans le cas des bolomètres, la polarisation d’un matériau dans le cas 

d'un détecteur pyroélectrique ([Dob04]), et la pression du gaz dans le cas d'une cellule de 

Golay ([Har07]). Les détecteurs thermiques ont généralement une large réponse spectrale, 

mais peuvent être relativement lents, puisque l'élément absorbant doit atteindre l'équilibre 

thermique avant que la mesure ne soit faite.  
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La rectification : Les techniques issus des micro-ondes, telles que la rectification, ont été 

étendues à des fréquences plus élevées pour permettre leurs utilisations en tant que détec-

teurs THz. Les redresseurs, tels que des diodes Schottky exploitent la relation non linéaire de 

leurs caractéristique courant-tension pour produire une tension de sortie qui est propor-

tionnelle à la puissance (amplitude au carré) d'un courant d'entrée qui a été amenée à la 

fréquence du rayonnement THz.  

La rectification optique : Dans les techniques liées à la rectification optique (effet Pockels : 

détection par cristal électro-optique. ([Wu96])), le capteur électro-optique détecte la modi-

fication de l’état de polarisation du champ électrique de la radiation THz issu de la biréfrin-

gence qu'elle induit dans les supports optiques non linéaires.  

La photoconduction : Dans les photodétecteurs (photoconducteurs ou photodiodes), les 

photons du signal interagissent directement avec les électrons dans le détecteur. Aux fré-

quences THz, l'énergie des photons est faible et correspond à l'écart d'énergie entre les états 

d'impuretés de surface et la bande de valence ou de conduction dans les semi-conducteurs 

extrinsèques. L’entrée des photons THz excite les électrons issus des états donneurs et per-

met la génération de paires électron/trou ce qui conduit à un courant mesurable dans la 

résistance du composant. 

La photo-excitation intrinsèque des porteurs libres dans un semi-conducteur nécessite géné-

ralement des photons (optiques) ayant beaucoup d’énergie. Les antennes photoconductrices 

peuvent cependant être utilisées comme détecteurs THz en permettant au rayonnement 

incident d’induire un courant à travers l'espace photoconducteur une fois que les photo-

porteurs eux mêmes ont été générés par une impulsion d’onde optique. Dans le cas du pho-

to-mélange, le nombre de photo-porteurs est modulé par les battements de deux faisceaux 

optiques, et le courant photoélectrique dépend de la phase relative entre le battement op-

tique et le rayonnement THz (détection cohérente).  

La détection hétérodyne est une technique dite cohérente qui transpose un signal THz vers 

une fréquence inférieure à laquelle il peut être amplifié par des techniques classiques. 
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Figure 1.3-1 : Synoptique d’un système hétérodyne. 

 

La détection hétérodyne est obtenue en mélangeant le signal à détecter (νs) avec le signal 

d’un oscillateur local stable (LO) qui à une fréquence proche (νLO). L’élément mélangeur est 

un dispositif avec une caractéristique I-V non-linéaire, de sorte que sa sortie contient une 

composante à une fréquence intermédiaire (IF) 4JK � |4� 
 4LM|. Tant que l’oscillateur local 

est stable, le mélangeur conserve l'information spectrale et la phase du signal d'origine. Les 

Diodes Schottky et les structures semiconducteurs-isolant-semiconducteur (SIS) sont des 

dispositifs couramment utilisées à des fréquences inférieures à 1 THz ([Boz03]). Les Bolo-

mètres à électrons chauds, même si ils sont des détecteurs thermiques, sont suffisamment 

rapides pour répondre à la fréquence intermédiaire et peuvent être utilisées en tant que 

mélangeurs à des fréquences supérieures à 1 THz ([Hub08]).  

� Sensibilité et rapport signal sur bruit 

Les performances des détecteurs peuvent être quantifiées avec un certain nombre de fac-

teurs de mérite différents. Les fabricants décrivent souvent la relation entre la puissance du 

rayonnement incident sur un détecteur et sa sortie comme étant la sensibilité du détecteur 

RV . Puisque la plupart des détecteurs produisent en sortie une tension électrique, la sensibi-

lité est généralement définie comme étant le rapport entre la tension sur la puissance inci-

dente en V/W. Lorsque le détecteur génère du courant, la sensibilité est en A/W.  

Dans de nombreux cas, le rayonnement incident est modulé et ensuite amplifié avec une 

certaine bande passante de détection (Δν). La sensibilité est généralement fonction de cette 

bande passante, de la tension de polarisation, de la modulation de fréquence, etc. Alors, 

celles-ci doivent être spécifiées lorsque l’on donne des sensibilités mesurées dans ces condi-

tions.  



 p 28 sur 214 

A partir des mesures de la sensibilité et de la racine carrée moyenne (rms) du niveau de bruit 

n, la puissance équivalente de bruit (NEP) d'un détecteur peut être calculée comme suit : 

 T�E �  �&U√WX 1.3-1 

Un autre facteur de mérite est le rapport du signal du détecteur sur le bruit de fond, encore 

appelé rapport signal-sur-bruit (SNR ou S/N). Cette grandeur est en général le facteur de 

mérite du détecteur intégré dans la chaine de mesure ou dans le montage expérimental to-

tal. 

 YT& �  E��Z-[\E-]��;  1.3-2 

P fait référence à la puissance, le signal et le bruit sont mesurés sur la même bande pas-

sante. Pour les signaux avec une dynamique importante, ce ratio est souvent mesuré en dé-

cibels.  

� Puissance équivalente de bruit (NEP) 

La puissance équivalente de bruit est une mesure de base de la sensibilité d'un détecteur. 

Pour les détecteurs de rayonnement, elle est généralement définie comme la puissance de 

rayonnement normalisé sur une bande passante de 1Hz qui produit un rapport signal sur 

bruit égal à l’unité. Le NEP est donné pour une fréquence de fonctionnement et une fré-

quence de modulation. Lorsqu'elle est définie de cette manière, la puissance équivalente de 

bruit a une unité exprimée en W/Hz1/2. L'avantage d'exprimer la sensibilité d'un détecteur 

avec le NEP par opposition au SNR est que le NEP reste constant pour un détecteur donné. 

Les deux sont liés par la relation suivante : 

 YT& �  E��Z-[\T�E√WX 1.3-3 

Où Psignal est la puissance du signal incident sur le détecteur, et Δν est la largeur de la bande 

passante de l'intégration du signal réalisée avec une détection synchrone par exemple. 

De toute évidence, il est souhaitable d'avoir un NEP aussi petit que possible, car cela indique 

le signal minimal détectable (SNR = 1) sur un temps moyen de l'ordre d'une seconde. Des 

signaux plus faibles peuvent être détectés en utilisant une détection sensible à la phase du 



 p 29 sur 214 

signal (lock-in amplifier) pourvu que la bande passante du bruit soit beaucoup plus petite 

que la bande passante de détection. Le NEP peut être lié à la sensibilité RV d'un détecteur à 

la fréquence spécifiée par : 

 T�E � T^_`a 4^bGcda √ef⁄&U  
1.3-4 

Où le bruit peut faire référence à celui du détecteur ou au bruit de fond à la même fré-

quence.  

Une manière alternative de comparer la performance des détecteurs est la détectivité D 

définie comme l'inverse du NEP. Dans le cas d'un détecteur limité par le bruit de Johnson, la 

détectivité spécifique peut être utilisée étant donné que les échelles de bruit augmentent 

avec la racine carrée de la surface de détection A ([Fra95]). 

 gh � 	WX�� !i
T�E  1.3-5 

� Bruit de grenaille et bruit thermique  

Le bruit de grenaille (ou bruit quantique) décrit l'incertitude sur le nombre de photons dé-

tectés dans une période de temps du aux fluctuations statistiques dans l’apparition d'évé-

nements aléatoires indépendants. Il s'agit d'un effet de bruit quantique lié à la nature dis-

crète des photons et est une propriété inhérente au champ lumineux entrant. (Aléatoire 

dans la conversion des photons en un signal électrique dans ce cas cela peut être une source 

de bruit supplémentaire.)  

Le nombre de photons détectés peut être décrit par une loi de Poisson, qui présente un 

écart-type égal à la racine carrée du nombre moyen de détection de photons n, par consé-

quent, le SNR est donné par ([Hui09]): 

 YT& � �√� 1.3-6 

Pour un grand nombre, la distribution de Poisson s'approche de la distribution normale (ou 

gaussienne) et dans la pratique, le bruit de grenaille est souvent impossible à distinguer d’un 

bruit gaussien.  
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Dans le régime classique, où hν << kBT, ou pour des détecteurs avec une faible sensibilité, la 

principale source de bruit interne est souvent un bruit électrique (fluctuations aléatoires 

dans le signal) associé au détecteur lui-même. Ce bruit thermique (également appelé bruit 

de Johnson) est généré par le mouvement aléatoire des porteurs de charge sous l’effet de la 

thermique (agitation thermique) et est sensiblement constant avec la fréquence. Par 

exemple, la tension efficace causée par le bruit thermique généré dans une résistance sur 

une bande passante Δν est donnée par : 

 j�?� �  64l<,&WX 1.3-7 

Où T et R sont respectivement, la température de la résistance et la résistance. La quantité 

de bruit thermique généré dépend donc de la température du dispositif. Limité par le bruit 

thermique, certains détecteurs sont souvent refroidis.  

� Détecteurs à barrière Schottky  

Les diodes de redressement ont une réponse non linéaire à un champ électrique, générale-

ment couplée à une antenne pour des petits signaux. Elles produisent un signal de sortie qui 

est proportionnel au carré de la tension d'entrée, c'est à dire la puissance. 

Une diode Schottky est formée d’une jonction métal-semi-conducteur, créant une barrière 

de Schottky à l'interface, à la place d’une jonction semiconducteur - semiconducteur type pn 

classique. 

 

Figure 1.3-2 : Diagramme de bande d’une barrière Schottky métal/semiconducteur type n 
[Sul12]. 
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Dans le cas d'un semi-conducteur de type n, les électrons se déplacent du semi-conducteur 

vers le métal, et cela permet l’alignement des deux niveaux de Fermi. Comme la charge né-

gative s'accumule sur la surface métallique, une charge positive correspondante s'accumule 

dans une barrière (zone de déplétion) dans le semi-conducteur en raison des sites laissés par 

les donneurs ionisés. Un champ électrique est créé entre ces charges positives et les élec-

trons. Ce champ empêche finalement un écoulement supplémentaire d'électrons dans le 

métal.  

La hauteur de la barrière de potentiel pour le flux d'électrons à partir du métal est égale à la 

différence entre le travail de sortie du métal (qФm, où q est la charge de l'électron), et l'affini-

té électronique du semi-conducteur (qχ), le potentiel développé aux bornes de la jonction, 

est donné par Vbi = Фm-Фsc. La conduction par les électrons se fait principalement par émis-

sion thermo-ionique au dessus de la barrière.  

 

Figure 1.3-3 : Diagrammes de Bandes de la barrière Schottky polarisée en direct et en inverse 
[Sul12]. 

 

Si une polarisation positive est appliquée sur le métal (polarisation directe V), son niveau de 

Fermi est abaissé par rapport à celui du semi-conducteur. L’énergie des électrons s’en trouve 

augmentée par rapport à la hauteur de la barrière, permettant le passage des électrons du 

semi-conducteur dans le métal. Un courant positif circule à travers la jonction à une tension 

comparable à Vbi. Une diode Schottky a la caractéristique typique d’une diode à semi-

conducteur, mais avec une tension de seuil beaucoup plus faible.  

Si une tension négative est appliquée, le potentiel aux bornes du semi-conducteur augmente 

et presque aucun courant ne circule, résultant ainsi en un comportement redresseur pro-
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noncé. (La hauteur de la barrière qФB comme on le voit à partir du métal est pratiquement 

indépendante de polarisation.)  

 

Figure 1.3-4 : Caractéristique courant-tension d’une diode Schottky. 

 

La caractéristique I-V de la diode polarisée en direct (Figure 1.3-4) est donnée par l'équation 

d’une diode idéale.  

 �	j� � ��mexp	nj l<,⁄ � 
 1o 1.3-8 

Les diodes Schottky permettent des fréquences d’utilisations élevées, car elles fournissent 

des vitesses de commutation plus élevées que les diodes classiques. Elles fonctionnent à 

température ambiante et ont des sensibilités de plusieurs centaines de (voir kilo) V / W.  

� Mélangeurs à bases de diodes Schottky  

La caractéristique non linéaire du courant en fonction de la tension de la diode Schottky si-

gnifie qu'elle peut également être utilisée comme élément de mélange dans un récepteur 

hétérodyne.  

Dans ce type de récepteur, le signal qui doit être détecté est combiné dans le mélangeur 

avec le signal d'un oscillateur local et la sortie contient des composantes à une fréquence 

intermédiaire différente (4JK � |4� 
 4LM|) qui est plus facile à filtrer et amplifier que le si-

gnal d'origine. 

Du fait que dans les diodes Schottky seuls les porteurs majoritaires jouent un rôle important, 

cela permet des transitions plus rapides entre l’état passant et bloqué par rapport à la diode 

redresseur type p-n. Cela rend les diodes Schottky appropriées pour le fonctionnement des 

mélangeurs à haute fréquence. Elles sont couramment utilisées comme mélangeurs à des 
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fréquences jusqu'à 1 THz, vu que les oscillateurs locaux fournissant les puissances néces-

saires sont disponibles dans cette gamme de fréquence. La hauteur de la barrière est une 

variable de conception pour une diode Schottky, qui détermine le niveau de puissance né-

cessaire pour l’oscillateur local.  

La plupart des mélangeurs à diode utilisent des techniques à diodes multiples pour résoudre 

des problèmes tels que le couplage de la puissance d'entrée dans le circuit de l’oscillateur 

local (LO). Différentes configurations sont possibles, le mélangeur sous-harmonique par 

exemple utilise une paire de diodes Schottky antiparallèles pour générer des harmoniques 

de la fréquence LO, 4JK � |4� 
 �4LM| (n étant le rang de l’harmonique).  

Le rendement du mélange peut être mesuré par les pertes de conversion, qui est le rapport 

entre la puissance d'entrée RF / THz sur la puissance de sortie de la fréquence intermédiaire. 

Dans le cas d’un mélangeur, les pertes de conversion correspondent au facteur de bruit, qui 

est le rapport du SNR à l'entrée sur le SNR en sortie.  

� Les bolomètres à semi-conducteurs  

Les bolomètres sont des détecteurs thermiques qui exploitent la variation de la résistance 

électrique d'un matériau avec la température. Le matériau peut être un métal, un semi-

conducteur, ou un supraconducteur. Des semi-conducteurs fortement dopés par implanta-

tion ionique du Si ou le dopage par transmutation neutronique (Neutron-Transmutation-

Doped) sont couramment utilisés. Les bolomètres qui séparent les deux fonctions principales 

à savoir,  l'absorption de rayonnement et la détection de température, sont connus sous le 

nom de bolomètres composites.  

 

Figure 1.3-5 : Schéma de principe général d’un bolomètre [Sul12]. 
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Le rayonnement incident augmente la température de l'absorbeur qui est thermiquement 

fixé à la résistance d'un thermomètre et par l'intermédiaire d'une faible connexion ther-

mique à un dissipateur de chaleur à basse température. À basse température, le niveau de 

dopage correct des semi-conducteurs veille à ce que le mécanisme de conduction dominant 

soit le saut d’électrons entre les donneurs, gardant ainsi les porteurs libres étroitement cou-

plés au réseau et s'assure que la température de l'échantillon total et pas seulement des 

porteurs libres, augmente. L'augmentation de la température provoque un changement de 

la résistance du semiconducteur. Ce changement est détecté par un circuit externe.  

Pour une bonne sensibilité, l'absorbeur doit avoir une faible capacité thermique et une 

bonne absorption sur une large gamme spectrale. Tout substrat servant de support doit 

avoir une faible capacité thermique et une conductivité thermique élevée.  

Le matériau de la résistance est choisi pour avoir un coefficient de résistance thermique α 

élevé : 

 p	,� � 1& �q&q,� 1.3-9 

Pour les semi-conducteurs dopés, aux basses températures, α est grand et négatif et R est 

suffisamment petit pour permettre un couplage avec des amplificateurs à faible bruit. (Le 

coefficient thermique des métaux est généralement faible.) De minces films métalliques 

avec une résistance de couche adaptée à celle de l'espace libre sont souvent utilisés comme 

éléments d'absorption dans les bolomètres. D’autres variantes de bolomètres sensibles à la 

polarisation ont été réalisées à l'aide de deux grilles orthogonales (en silicium par exemple) 

étroitement espacées, chacune d’elles étant attachées à sa propre thermistance. 

 Pour une polarisation avec un courant constant I et un signal d'entrée modulé avec une pul-

sation ω, la sensibilité d'un bolomètre est donné par l’équation ci-dessous ([Rog11])(Ge re-

présente la conductance thermique équivalente, G la conductance thermique et C la capaci-

té thermique) : 
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Les bolomètres silicium atteignent généralement des sensibilités de l’ordre de 107 V/W avec 

un NEP de l’ordre de 10-14 W/Hz1/2 [Rog11]. Le temps de réponse du bolomètre τ dépend de 

la capacité thermique et la conductivité thermique τ = C/Ge.  

La capacité thermique de l'absorbeur augmente avec la surface, la sensibilité de détection 

est donc optimisée pour une zone d'absorption de petite taille. L'efficacité d'absorption peut 

être augmentée en intégrant le dispositif dans une cavité avec des cornets multimodes 

([Olv94]) (par exemple, des cônes de Winston) pour améliorer le couplage du rayonnement 

THz incident.  

Les fluctuations aléatoires dans la propagation de chaleur dans le bolomètre induisent un 

bruit du aux phonons (NEP ≈ 64l<,r pour un système à peu près isotherme) [Rog11] et la 

plupart des bolomètres ont aussi un excès de bruit électrique à basses fréquences (bruit 1/f).  

� Réseaux de microbolomètres 

Les réseaux de bolomètres (microbolomètres) refroidis sont à l'étude pour des applications 

d'imagerie qui exigent à la fois des sensibilités élevées et des coûts modérés. Ceux-ci fonc-

tionnent sur le même principe que les bolomètres refroidis à base de semi-conducteurs, où 

le rayonnement THz entrant chauffe le matériau du capteur et modifie sa résistance. La 

technologie a été initialement développée pour le rayonnement infrarouge (IR), mais plus 

récemment, elle a été optimisée pour le THz.  

Les microbolomètres profitent généralement de la technologie de fabrication standard du 

Silicium, une membrane servant de substrat supportée par des pieds étroits est micro-usinée 

à partir d'une couche de silicium en utilisant des techniques lithographiques. L’implantation 

ionique peut être utilisée pour créer la résistance de détection thermique dans le substrat 

lui-même. L'ensemble du procédé est compatible avec les techniques de fabrication et les 

matériaux utilisés pour les CMOS. Une couche réfléchissante placée à λ / 4 en-dessous du 

capteur augmente l'efficacité de l'absorption. 
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Figure 1.3-6 : Schéma de principe général d’un microbolomètre silicium [Sul12]. 

 

Avec l’avancée de la technologie, de plus grand réseaux avec de nouveaux détecteurs micro-

usinés sont en cours d'élaboration, et le terme micro-bolomètre ne désigne plus que les 

composants fonctionnant à température ambiante ([Lee06]).  

� Détecteurs pyroélectriques  

Les détecteurs pyroélectriques sont des détecteurs thermiques fonctionnant à température 

ambiante qui exploitent la variation de la polarisation électrique spontanée avec la tempéra-

ture dans un cristal pyroélectrique (ou polaire). Plusieurs cristaux sont pyroélectriques, ce 

qui signifie qu'ils possèdent un moment dipolaire électrique permanent le long d'un axe. La 

charge résultante prévue sur une surface qui est coupée perpendiculairement à cet axe est 

normalement neutralisée par les porteurs libres et n'est pas observée à l'état d’équilibre. 

Toutefois, si la température du cristal change, par exemple par absorption d'un rayonne-

ment THz incident, l’espacement du paramètre de maille, et par conséquent la polarisation 

spontanée ainsi que la charge de surface, changent également.  

 

Figure 1.3-7 : Schéma de principe général d’un détecteur pyroélectrique [Sul12]. 
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Dans un détecteur pyroélectrique typique, des électrodes sont placées sur les faces oppo-

sées du cristal afin de former un condensateur et le courant circule à travers le circuit afin de 

compenser la variation de charge. Les détecteurs pyroélectriques, doivent donc être utilisés 

en mode alternatif en modulant le rayonnement THz incident. Les cristaux pyroélectriques 

couramment utilisées sont le sulfate de Glycocolle (TGS), le sulfate de triglycine deutéré 

(DTGS), le tantalate de lithium (LiTaO3), et le titanate de baryum (BaTiO3). La sensibilité des 

détecteurs pyroélectriques peut atteindre 10 kV/W pour les résistances de charge impor-

tantes avec des NEPs de l’ordre de 10 -9 W/Hz 1/2 (avec une modulation de fréquence~ 10 Hz) 

([Doo10]).  

� Les cellules de Golay  

Les cellules de Golay sont des détecteurs thermiques (incohérents) fonctionnant à tempéra-

ture ambiante qui exploitent la variation de pression de gaz avec la température. Une cellule 

de Golay est constituée d'un film semi-transparent absorbant placé à l'intérieur d'une cellule 

pneumatique. Un signal THz incident sur l'absorbeur (film mince métallique noirci sur un 

substrat) chauffe le gaz à l'intérieur de la cellule. Le gaz se détend alors et la pression aug-

mente dans la cellule. L'augmentation de la pression induit la déformation d’un miroir 

flexible fixé à l'arrière de la cellule, et ce mouvement est détecté par une mesure de réflecti-

vité optique. Le rayonnement THz modulé à l'entrée apparaît donc comme un signal optique 

modulé à la sortie.  

 

Figure 1.3-8 : Schéma de principe général d’une cellule de Golay [Sul12]. 

 

Le xénon est un gaz couramment utilisé dans les cellules Golay en raison de sa faible conduc-

tivité thermique. La fenêtre et la chambre pneumatique sont également de bons isolants de 
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la chaleur. Le domaine spectral du composant est souvent déterminé par la transmission de 

la fenêtre d’entrée (20 à 1000 µm pour le polyéthylène). Les cellules de Golay sont des dé-

tecteurs fonctionnant à température ambiante, mais ont un temps de réponse relativement 

lent. Pour des fréquences de modulation de quelques dizaines de Hz, ils ont des sensibilités 

de l'ordre du kV/W et un NEP de l’ordre de 10-10 W/Hz1/2 ([Rog11]). 

1.4 APPLICATIONS DES ONDES THZ 

� Imagerie THz  

L’imagerie THz est un outil avec de nombreuses applications intéressantes. Des systèmes 

d'imagerie actifs et passifs ont été développés. Les imageurs passifs détectent le rayonne-

ment THz émis ou diffusé (réfléchi) par un objet, ce qui rend l'objet visible par contraste avec 

son environnement. Dans l’imagerie active, une source THz (généralement cohérente) 

éclaire l'objet original et le rayonnement diffusé provenant de la source est détecté. Des 

systèmes d’imagerie pulsés basés sur la génération et la détection de rayonnement THz dans 

le domaine temporel ont également été développés et les réflexions sur des surfaces enter-

rées ont été trouvés et imagés. L’imagerie THz est particulièrement utile car en général, les 

matériaux isolants secs sont transparents à ces longueurs d'onde.  

 

Figure 1.4-1 : Un exemple de mesures d'absorption de matériaux pris des travaux de Naftaly 
et Miles (2007) ([Naf07]). 
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Un avantage significatif sur les rayons X est la nature non-ionisante des ondes térahertz. Ain-

si, il est possible d'inspecter les paquets avec le contraste des objets métalliques et en plas-

tique. D'autre part, l'imagerie THz utilise des systèmes d'imagerie à ondes millimétriques 

compactes, tout en offrant une meilleure résolution.  

Des applications industrielles, avec des contrôles de procédés contenant des tests non des-

tructifs par exemple, tester des comprimés pharmaceutiques pour vérifier l'intégrité, etc. 

Dans les applications biomédicales, l’imagerie THz a été utilisée pour détecter des cancers de 

la peau et est proposée pour le contrôle de la cicatrisation des plaies, mais une limitation ici 

est la résolution nécessaire qui est uniquement possible avec les techniques de champ 

proche. Cependant, de nombreux systèmes d’imagerie forment les images en utilisant des 

techniques de balayage ce qui prend beaucoup de temps. Le développement de réseaux de 

détecteurs fonctionnant à température ambiante est donc nécessaire pour que l'imagerie 

THz en temps réel puisse atteindre son plein potentiel. 

 

� Spectroscopie THz  

De nombreux matériaux ont une unique empreinte spectrale dans le domaine THz. Les tran-

sitions rotationnelles des molécules gazeuses se traduisent par des raies d'absorption 

étroites qui peuvent être utilisées pour identifier la structure moléculaire et la présence 

d'espèces particulières, par exemple dans l'atmosphère terrestre et le milieu interstellaire.  

La région du spectre THz est également intéressante pour la détection et l'identification des 

explosifs. Ici, l'absorption due au mouvement de l'ensemble des molécules peut être utilisé 

comme outil de caractérisation. Beaucoup de types différents d'explosifs ont des signatures 

spectrales uniques dans la région THz. Leurs fortes bandes d'absorption permet de les diffé-

rencier les uns des autres et de tout autre matériau dissimulé. Le caractère non invasif et 

non-ionisant de la spectroscopie THz est essentiel du point de vue sécurité.  

La spectroscopie THz est sensible à la fois aux vibrations inter/intra moléculaires dans diffé-

rentes espèces chimiques (par exemple l’ADN) et peut être utilisée pour étudier l'état cristal-

lin des drogues (polymorphisme). Les protéines peuvent réorganiser leur structure molécu-

laire sur des échelles de temps de l’ordre de la picoseconde ce qui peut être mesuré par le 

rayonnement THz.  
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En science des matériaux, la spectroscopie THz peut être utilisée pour étudier la dynamique 

des porteurs dans les semiconducteurs et les supraconducteurs.  

Comme de nombreux matériaux optiquement opaques sont transparents au rayonnement 

THz, des objets d'intérêts peuvent être observés à travers les emballages ou les vêtements. 

La figure ci-dessous présente le spectre d’absorption de quelques matières utilisées dans la 

confection de vêtements ([Dex08]). 

 

Figure 1.4-2 : Spectre d’absorption Térahertz de matières communes à certains vêtements. 

 

En conclusion, dans ce chapitre, nous avons présenté différentes techniques et composants 

associés pour la détection et la génération d’onde térahertz. 

En ce qui concerne la détection de rayonnement térahertz, les détecteurs thermique ont 

l’avantage d’être large bande mais avec un temps de réponse relativement long dû aux cons-

tantes de temps thermiques. Les détecteurs électroniques sont compacts et ont des temps 

de réponse relativement courts puisque uniquement limités par des phénomènes électro-

niques. 

Quant à la génération, quelque soit la technique utilisée, la puissance térahertz générée par 

les sources diminue fortement aux environs du térahertz.  

Dans le chapitre suivant, nous allons discuter le principe physique de base utilisé par les 

composants que nous avons étudié au cours de ces travaux pour permettre la génération 

d’onde Térahertz : l’effet Gunn.  
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2.1.1 LA DÉCOUVERTE DE J. 
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Figure 2.1-1: Premier résultat présenté par Gunn s
sion d’amplitude 16 V et de largeur 10 ns. La longueur d

 

Cette découverte est révolutionnaire dans le sens où elle propose un disposi

à base de semiconducteur comme nouveau type de générateur de signal dans le domaine 

des fréquences micro-ondes 

tubes à vide existant à l’époque, par un dispositif compact avec une faible consommation en 

puissance ouvre une nouvelle ère de recherche

Toutefois, Gunn n’avait pas pu 

d’observer. Il faut remonter quelques années en amont de cette découverte, pour trouver 

dans la publication de B. K. Ridley et T. B. Watkins en 1961, l’explication théorique du méc

THÉORIQUES DE L’EFFET GUNN

LA DÉCOUVERTE DE J. B. GUNN 

En 1963, J. B. Gunn fait une importante découverte dans laquelle il observe des oscillations 

de courant sur un matériau semiconducteur de type GaAs, suite à l’application d’un fort 

2.1-1 montre la forme du courant générée par un 

de longueur 25 µm, polarisé avec des impulsions de tension d’amplitude 16 V et 

de largeur 10 ns. La fréquence des oscillations de courant alors observé par Gunn était de 

l’ordre de 4.5 GHz ce qui correspond approximativement au temps de transit des électrons 

Premier résultat présenté par Gunn sur un matériau GaAs avec un pulse de te
sion d’amplitude 16 V et de largeur 10 ns. La longueur du dispositif était de 25 µm. 

Cette découverte est révolutionnaire dans le sens où elle propose un disposi

conducteur comme nouveau type de générateur de signal dans le domaine 

ondes ([Gun64]), ([Gun65]). Cette possibilité de remplacer certains 

’époque, par un dispositif compact avec une faible consommation en 

puissance ouvre une nouvelle ère de recherche et développement sur les  semi

Gunn n’avait pas pu expliquer le mécanisme réel des oscillations qu'il 

Il faut remonter quelques années en amont de cette découverte, pour trouver 

dans la publication de B. K. Ridley et T. B. Watkins en 1961, l’explication théorique du méc
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dans la publication de B. K. Ridley et T. B. Watkins en 1961, l’explication théorique du méca-
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nisme fondamental qui se cache derrière l’effet Gunn à savoir le transfert intervallée des 

électrons ([Rid61]). En effet, avant 1963 beaucoup de chercheurs ont travaillé sur la possibi-

lité d’obtenir une résistance différentielle négative avec des matériaux semiconducteurs 

pour la génération d’ondes électromagnétiques de très fortes puissances et à des fré-

quences élevées, cela, tant sur le plan théorique qu’expérimental ([Sho54]), ([Kro59]), 

([Gun56]). De ces différents travaux, l’un des plus importants après celui de Ridley, vient de 

Hilsum en 1962 ([Hil62]) qui avait montré que certains matériaux tels que l'antimoniure de 

gallium (GaSb) et l'arséniure de gallium (GaAs) étaient capables d’avoir une conductance 

négative sous un fort champ électrique et que cela pouvait conduire à la réalisation 

d’amplificateurs et d’oscillateurs basés sur le transfert électronique. Peu de temps après, 

Ridley revient en posant les bases théoriques de la condition de formation d’un domaine 

électrique (apparition et augmentation d'une transition intervallée des électrons de conduc-

tion) et explique le déplacement de ce dernier dans le semiconducteur ([Rid63]). Gunn, dans 

ses hypothèses, avait rejeté la théorie du transfert intervallée des électrons comme principal 

mécanisme physique d’écrivant les oscillations de courant relevées. C’est Kröemer en 1964 

qui a été le premier à faire le lien des oscillations Gunn avec le transfert d’électrons interval-

lée ([Kro64]), ([Kro67]). La preuve convaincante de cette corrélation a été apportée par Hut-

son, Jayaraman et Chynoweth des laboratoires Bell en 1965, en montrant la façon dont la 

pression hydrostatique pouvait dans un premier temps augmenter la tension de seuil et ainsi 

supprimer les oscillations du courant ([Hut65]). En effet, la pression hydrostatique modifie la 

largeur de bande interdite2 et influe également sur la courbure de bande des vallées satel-

lites ([Dar94]), cela a pour conséquence la modification de la masse effective des électrons. 

Pour certaines valeurs de pression (> 26 kbar) la masse effective des électrons dans la vallée 

principale est suffisamment grande pour empêcher leur transfert dans d’autres vallées. 

2.1.2 TRANSFERT INTERVALLÉE DES ÉLECTRONS 

Le transfert électronique intervallée résulte de la forme particulière de la structure de bande 

de certains semi-conducteurs III-V tels que les GaAs, InP ou encore le GaN qui est le matériau 

sur lequel nous avons principalement travaillé. Comme montré sur la Figure 2.1-2, le GaN est 

un semi-conducteur à bande interdite directe, cela se traduit par le fait que le minimum de 

                                                      

2Pour le GaAs, �d	E�ma4o �  �d�  "  0.0126 v E –  3.77 v 10z{E!, P est la pression (kbar), Eg0 donné à 300 K. 
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sa bande de conduction qui est dans sa vallée principale dite gamma (Γ) est dans le même 

axe que le maximum de sa bande de valence au centre de la zone de brillouin (k=0). Comme 

on peut le remarquer sur le modèle simplifié de la structure de bandes du h-GaN, d’autres 

vallées encore appelé satellites existent, il s’agit principalement de la vallée M-L et de la val-

lée A. 

 

Figure 2.1-2: Première zone de Brillouin et structures de bandes du GaN wurtzite ([Suz95]) 

 

A la température ambiante (300 K), la majorité des électrons libres résiduels qui ont acquis 

de l’énergie due à l’agitation thermique se trouvent dans le bas de la bande de conduction 

de la vallée gamma. A l’équilibre thermique, la dispersion des électrons engendrée par des 

collisions multiples avec les atomes du réseau ou des défauts est isotrope d’où un mouve-

ment global nul de l’ensemble des électrons. La vitesse thermique moyenne des électrons 

([Shu87]) est donnée par : 

 j#|;�?�}~; �  � 3l,�;>>�
�!
 2.1-1 

Où meff est la masse effective des électrons dans le semiconducteur, k la constante de 

Boltzmann et T la température. 

Lorsque l’on applique sur le semi-conducteur un champ électrique relativement faible, la 

force électrostatique qui en découle force les électrons libres à se déplacer parallèlement au 

champ électrique, lesquels se déplacent dorénavant avec en plus de la vitesse thermique, la 

vitesse de dérive (équation 2.1-2).  Cette vitesse d’entrainement des électrons s’obtient en 

écrivant l’équation de la conservation de la quantité de mouvement. En prenant en compte 

le temps moyen entre deux collisions des électrons avec les atomes du réseau ou des dé-

fauts dus aux imperfections structurales du cristal, on obtient : 
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τc est le temps moyen entre deux collisions consécutives, encore appelé temps de relaxation, 

q est la charge de l’électron. 

 

La densité de courant de conduction est quant à elle donnée par : 

 H�]-�~�#�]- �  n�j�é���; 2.1-3 

Où n est le nombre d’électrons libres dans le semi-conducteur.  

 

On peut voir dans l’équation de la vitesse de dérive, que cette dernière est proportionnelle 

au champ électrique appliqué avec une constante que l’on appelle la mobilité µ : 

 μ �  n���;>> 2.1-4 

 

On remarque dans l’équation 2.1-4 que deux facteurs principaux interviennent dans la mobi-

lité des électrons et donc affectent la vitesse de dérive, et par conséquent le courant de 

conduction. Le premier est le temps de libre parcours moyen des électrons qui est la consé-

quence de plusieurs types de collisions, soit avec les phonons (issus de la vibration du ré-

seau), soit avec les impuretés ionisées ou principalement avec les atomes du réseau, il est 

donc fortement dépendant de la température. En effet, en augmentant la température, on 

augmente les vibrations du réseau cristallin et donc les collisions ce qui diminue la mobilité 

des électrons. Le deuxième facteur qui entre en ligne de compte pour la compréhension de 

l’effet Gunn est la masse effective des électrons. La masse effective s’obtient à partir de la 

relation de dispersion entre l’énergie et le vecteur d’onde et est donnée par : 

 �;>> �  ħ!
q!�	l�/q!l 2.1-5 

 

On remarque que la masse effective dépend du tenseur d’ordre 2 des dérivées secondes de 

l’énergie par rapport au vecteur d’onde, or en géométrie différentielle, nous savons qu’une 

dérivée d’ordre deux est proportionnelle à une courbure. Dans le cas présent, l’inverse de la 

masse effective est donc une mesure de la courbure de la structure de bande ([Iba03]) tel 

que présenté sur la Figure 2.1-2. En d’autres termes, plus la courbure de la structure de 

bande est étroite comme c’est le cas de la vallée centrale, plus la masse effective est petite 

et donc la mobilité est plus grande. La masse effective est donc liée au niveau d’énergie dans 
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la bande de conduction et on retiendra que dans une bande à forte courbure, on trouve des 

porteurs de charge dit « légers » alors que dans une bande à faible courbure, les porteurs de 

charge sont dit « lourds ». 

Dans un semi-conducteur, les porteurs de charge ne sont pas distribués uniformément dans 

le volume, leur mouvement s’effectue donc dans un sens qui tend à uniformiser leur distri-

bution spatiale.  En effet, dans un endroit où la concentration en porteurs est très forte, 

l’interaction entre les porteurs est très grande et la densité d’énergie est plus grande que là 

où la concentration en porteur est plus faible. Pour établir l’équilibre, les porteurs vont dif-

fuser dans le sens opposé à celui du gradient de concentration (loi de Fick), le flux de por-

teurs qui résulte de ce mouvement donne naissance à un courant dit de diffusion qui est 

proportionnel à leur gradient de concentration. Le courant de diffusion est donc proportion-

nel à la densité de charges via l’équation donnée ci-dessous.  

 H��>>~��]-� �  
 n�- �  ng- q�q� 2.1-6 

Où Dn est le coefficient de diffusion des électrons. 

 

Il est important de mentionner que le courant de diffusion peut être très grand même si la 

densité de particules est faible. Une relation importante qui relie le coefficient de diffusion D 

à la mobilité µ est donnée par la relation d’Einstein : 

 μg �  nl<, 2.1-7 

Quand un champ électrique est appliqué dans un semi-conducteur, la densité de courant 

totale dépend de la diffusion et de la conduction électrique : 

H#]#[\ �  H�]-�~�#�]- "  H��>>~��]- 

 H#]#[\ �  �n!���;>> 
 ag- q�q�  2.1-8 

Lorsque ce champ électrique est augmenté de façon considérable et atteint une valeur cri-

tique qui dépend du matériau, la vitesse des électrons n’est plus proportionnelle au champ 

électrique appliqué (Figure 2.1-3). En effet, pour des forts champs électriques, l’énergie cé-

dée par les électrons au réseau cristallin lors des chocs devient trop importante, c’est que 

l’on appelle phénomène de « porteurs chauds » car les porteurs ne sont plus en équilibre 

thermique avec le réseau. Dans ce régime de survitesse les électrons peuvent être amenés à 

occuper des états d’énergie plus élevés dans la bande de conduction et donc quitter la vallée 

centrale pour une vallée satellite. Dans le cas du principal semi-conducteur utilisé lors de ces 
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travaux de thèse c'est-à-dire le nitrure de Gallium (GaN), pour que les électrons puissent 

changer de vallée pour atteindre par exemple la vallée M-L ou encore appelée U, il faut que 

leur énergie cinétique soit supérieure à l’énergie de transfert inter-vallée qui est d’environ 

1.5 eV ([Suz95]). Quelques propriétés basiques du niture de gallium sont résumées dans le 

Tableau 2.1-1. Afin de pouvoir faire des comparaisons avec d’autres matériaux utilisés pour 

réaliser des diodes Gunn, nous avons rajouté dans ce tableau les propriétés matériaux du 

GaAs et de l’InP. Les paramètres importants comme la largeur de bande interdite, l’énergie 

de séparation entre les différentes vallées satellites et la vallée principale gamma sont mar-

qué en gras.  

Paramètres GaAs InP GaN 

Structure Cristalline Zinc blende Zinc blende Wurtzite Zinc blende 

Paramètres de maille 5.6532 (a) 5.8687 (a) 
3.16-3.19 (a) 

5.12-5.19 (c) 
4.52 (a) 

Conductivité thermique 

(W/cm.°C) 
0.55 0.68 1.3 1.3 

Champ électrique de claquage 

(V/cm) 
4v105 5v105 3.3v106 5v106 

Mobilité électronique 

(cm2/V.s) 
8500 5400 440 1000 

Energie du gap à 300 K (eV) 1.424 1.344 3.39 3.2 

Energie de séparation entre la vallée Γ 

Et la vallée satellite L ou M-L (eV) 
0.29 0.59 1.1-1.9 1.6-1.9 

Energie de séparation entre la vallée Γ 

Et la vallée satellite X ou A (eV) 
0.48 0.85 1.3-2.1 1.4 

Constante diélectrique statique 12.9 12.5 8.9 9.7 

Constante diélectrique 

dynamique 
10.89 9.61 5.35 5.3 

Masse effective des électrons 

Dans la vallée centrale Γ 
0.063m0 0.08m0 0.2m0 0.13m0 

Affinité électronique (eV) 4.07 4.38 4.1 4.1 

Coefficient de diffusion des électrons 

(cm2/s) 
≤ 200 130 25 25 

Densité effective d’états de la bande 

De conduction (cm-3) 
4.7v1017 5.7v1017 2.3v1018 1.2v1018 

Tableau 2.1-1 : Propriétés basiques du GaAs ([Bro96]), InP ([Pea00]) et GaN ([Suz95]) 
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Une fois dans la vallée U dont la courbure de bande est moins élevée que celle de la vallée 

gamma, la masse effective des électrons diminue. Non seulement leur masse effective dimi-

nue, mais en plus les électrons sont soumis à un processus de diffusion du à leur gradient 

(variation spatiale) de concentration ([Bul72]). La combinaison de ces deux effets explique 

pourquoi la mobilité dans la vallée U, µU est nettement plus petite que celle dans la vallée 

principale, µΓ, on assiste donc à l’apparition d’une résistance différentielle négative. Considé-

rons maintenant que nΓ et nU soient respectivement, la densité d’électrons dans la vallée 

principale gamma et dans la vallée satellite U, la vitesse moyenne d’entrainement des por-

teurs peut s’écrire : 

 4�é���;	�� �  μ��� " μ����� " �� � 2.1-9 

 

Pour de forts champ électrique, supérieur à 150 kV/ cm ([Alb98]), beaucoup d’électrons on 

suffisamment d’énergie pour « sauter » et l’occupation de la vallée satellite U augmente.  

Définissons donc Ф comme étant l’occupation relative de la vallée U : 

 Ф �  ���� " �� 2.1-10 

 

Si l’on émet l’hypothèse que la mobilité ne dépend plus du champ électrique, la dérivée de 

l’équation 2.1-9 donne : 

 q4�é���;	��q� �  μ� 
 	μ� 
 μ�� �Ф " qФq� �� 2.1-11 

 

Pour avoir une mobilité différentielle négative, la condition suivante doit être vérifiée : 

 q4�é���;	��q� � 0 ��    qФq� �  
μ�μ� 
 μ� 
 Ф

�  2.1-12 

 

La mobilité dans la vallée gamma étant plus grande que celle dans la vallée U, le rapport 

����z�� est plus grand que 1. L’occupation relative Ф de la vallée U étant, par définition, infé-

rieure à 1, le terme 
�Ф�( sera toujours positif, ce qui montre que l’occupation relative de la 

vallée U augmente bien avec le champ électrique. L’équation (2.1-12) démontre bien que le 

transfert inter-vallée peut provoquer l’apparition d’une mobilité différentielle négative. 

La Figure 2.1-3 montre la vitesse de dérive moyenne en fonction du champ électrique appli-

qué pour le GaN, le GaAs et l’InP. La vitesse de dérive augmente avec le champ électrique 



 

jusqu’à atteindre un champ électrique critique appelé également champ électrique de seuil. 

Au-delà de ce champ électrique de seuil, le matériau est le siège d’une mobilité différentielle 

négative et la vitesse de dérive moyenne 

seuil est très dépendant du matériau utilisé comme on peut le voir sur 

de l’ordre de 3.5 kV/cm pour le GaAs, 10 kV/cm pour l’InP et compris entre 140

pour le GaN selon les valeurs reportées dans la littérature 

Figure 2.1-3 : Évolution de la vitesse moyenne de dérive 
tion du champ électrique E pour le GaAs, l’InP et le GaN 

 

En résumé, pour que la mobilité différentielle négative puisse apparaître

conducteur doit remplir les conditions suivantes 

� L’écart d’énergie 

nimun de la vallée secondaire doit être plus grand que l’énergie thermique 

(kT= 25 meV à la température ambiante 300 K) afin d’éviter une occupation 

des électrons due à l’énergie thermique dans la vallée secondaire sous un 

faible champ électrique.

� La largeur de la bande interdite doit être supérieur à 

l’ionisation par impacts des électrons avant que le transfert inter

commence. 

� La masse effective des électrons dans la vallée secondaire doit être plus 

grande que celle de la vallée pri

� La mobilité des électrons dans la vallée secondaire doit être plus petite que 

celle dans la vallée principale.

 

jusqu’à atteindre un champ électrique critique appelé également champ électrique de seuil. 

delà de ce champ électrique de seuil, le matériau est le siège d’une mobilité différentielle 

négative et la vitesse de dérive moyenne commence à diminuer. Le champ électrique de 

seuil est très dépendant du matériau utilisé comme on peut le voir sur la 

de 3.5 kV/cm pour le GaAs, 10 kV/cm pour l’InP et compris entre 140

pour le GaN selon les valeurs reportées dans la littérature ([Kol95]), ([Alb98])

de la vitesse moyenne de dérive vdérive des électrons à 300 K en fon
tion du champ électrique E pour le GaAs, l’InP et le GaN ([Iba03]), ([Alb98])

sumé, pour que la mobilité différentielle négative puisse apparaître

conducteur doit remplir les conditions suivantes ([Hob74]) : 

L’écart d’énergie ΔE entre le minimum de la vallée principale gamma et le m

un de la vallée secondaire doit être plus grand que l’énergie thermique 

(kT= 25 meV à la température ambiante 300 K) afin d’éviter une occupation 

des électrons due à l’énergie thermique dans la vallée secondaire sous un 

faible champ électrique. 

de la bande interdite doit être supérieur à 

l’ionisation par impacts des électrons avant que le transfert inter

La masse effective des électrons dans la vallée secondaire doit être plus 

grande que celle de la vallée principale. 

La mobilité des électrons dans la vallée secondaire doit être plus petite que 

celle dans la vallée principale. 
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jusqu’à atteindre un champ électrique critique appelé également champ électrique de seuil. 

delà de ce champ électrique de seuil, le matériau est le siège d’une mobilité différentielle 

commence à diminuer. Le champ électrique de 

la Figure 2.1-3 ; il est 

de 3.5 kV/cm pour le GaAs, 10 kV/cm pour l’InP et compris entre 140-170 kV/cm 

([Alb98]). 

 

des électrons à 300 K en fonc-
([Alb98]). 

sumé, pour que la mobilité différentielle négative puisse apparaître, le matériau semi-

ée principale gamma et le mi-

un de la vallée secondaire doit être plus grand que l’énergie thermique 

(kT= 25 meV à la température ambiante 300 K) afin d’éviter une occupation 

des électrons due à l’énergie thermique dans la vallée secondaire sous un 

de la bande interdite doit être supérieur à ΔE afin d’éviter 

l’ionisation par impacts des électrons avant que le transfert inter-vallée ne 

La masse effective des électrons dans la vallée secondaire doit être plus 

La mobilité des électrons dans la vallée secondaire doit être plus petite que 
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2.1.3 FORMATION D’UN DOMAINE ÉLECTRIQUE ET 

OSCILLATION DE COURANT 

 

Dans la section précédente, l’étude théorique du transfert des électrons inter-vallée a été 

brièvement abordée à travers la génération d’une mobilité différentielle négative et nous a 

permis de comprendre le mécanisme physique qui régit l’effet Gunn. Cependant, cela 

n’explique pas comment une oscillation de courant est produite. C’est ce que nous allons 

nous efforcer de discuter dans cette section. 

Ridley, dans sa publication de 1963 ([Rid63]) avait montré que sur un matériau semi-

conducteur (GaAs) l’évolution de la vitesse moyenne de dérive en fonction du champ élec-

trique tel que présenté à la Figure 2.1-3 représentait en fait trois domaines électrique le long 

de l’échantillon. Un domaine où règne un fort champ électrique (la zone où nous avons la 

résistance différentielle négative) encadré par deux autres domaines de faibles champs élec-

triques. Kroemer a également souligné de façon théorique que les oscillations seraient dues 

à la nucléation et à la disparition périodique d’un domaine d’instabilité de charge d’espace 

([Kro64]). Cette théorie a été démontrée expérimentalement par Gunn ([Gun65]). Effecti-

vement, au moyen d’une sonde capacitive déplaçable le long de la surface de l’échantillon 

de GaAs, il pouvait déterminer le profil du potentiel le long de l’échantillon. La mesure a ré-

vélé que les oscillations observées dans le courant sont dues à l’apparition au niveau de la 

cathode d’un domaine de champ électrique intense (appelé plus tard domaine Gunn) ac-

compagné d’une réduction de courant qui se déplace le long de l’échantillon et disparait à 

l’anode. Une fois que le domaine disparait un autre domaine se forme à nouveau près de la 

cathode. Ce processus cyclique de génération et de disparition d’un domaine électrique est à 

l’origine de l’oscillation du courant dans le semi-conducteur, il est illustré sur la Figure 2.1-4. 

Pour expliquer comment se forme un domaine de champ électrique élevé dans un semi-

conducteur possédant une résistance différentielle négative, nous allons mener une étude 

qualitative basée sur les travaux de Hobson [Hob74]. Considérons un semi-conducteur uni-

formément dopé avec une densité d’électrons n0 et de longueur L. 



 

Figure 2.1-4 : Vue schématique d’une fluctuation de la charge d’espace
(b) à la formation d’un domaine électrique

 

Lorsqu’une différence de potentiel est appliquée entre la cathode et l’anode cela crée un 

champ électrique EB=V/L. Si le champ électrique m

électrique de seuil (EB=ER < ET), la vitesse moyenne de dérive des électrons v

nelle à ER. 

Si le champ électrique appliqué est plus grand que le champ électrique de seuil (E

un processus de bruit ou un défaut dans l’uniformisation du dopage conduit à une fluctu

tion spontanée de la densité d’électrons 

(Figure 2.1-4 (a)) selon l’équation suivante

 

Où τd est appelé le temps de relaxation diélectrique.

 

La fluctuation peut être considérée comme un dipôle électrique, composé d’une région de 

déplétion et d’une région d’accumulation. La relation du champ électrique ave

formité de la charge d’espace 

 

L’augmentation du champ électrique crée donc un domaine électrique, qui s’accompagne 

d’une faible vitesse de dérive. Dans le reste de l’échantillon, le champ électrique chute car la 

tension de polarisation doit rester constante. 

Si le champ électrique appliqué (E

d’accumulation du domaine s

domaine qui eux sont accélérés avec un champ électrique inférieur à celui du seuil, de plus 

en plus d’électrons rattrapent

: Vue schématique d’une fluctuation de la charge d’espace (a), de sa croissance 
à la formation d’un domaine électrique (c)[Hob74]. C représente la cathode et A l’anode.

Lorsqu’une différence de potentiel est appliquée entre la cathode et l’anode cela crée un 

. Si le champ électrique moyen appliqué est inférieur au champ 

), la vitesse moyenne de dérive des électrons v

Si le champ électrique appliqué est plus grand que le champ électrique de seuil (E

it ou un défaut dans l’uniformisation du dopage conduit à une fluctu

tion spontanée de la densité d’électrons n qui se traduit par une fluctuation de la charge Q

selon l’équation suivante : 

 

est appelé le temps de relaxation diélectrique. 

La fluctuation peut être considérée comme un dipôle électrique, composé d’une région de 

déplétion et d’une région d’accumulation. La relation du champ électrique ave

formité de la charge d’espace est donnée par l’équation de Poisson : 

 

L’augmentation du champ électrique crée donc un domaine électrique, qui s’accompagne 

vitesse de dérive. Dans le reste de l’échantillon, le champ électrique chute car la 

tension de polarisation doit rester constante.  

Si le champ électrique appliqué (EB=EP > ET) reste inchangé, les électrons dans la zone 

d’accumulation du domaine se déplacent plus lentement que les électrons en dehors du 

domaine qui eux sont accélérés avec un champ électrique inférieur à celui du seuil, de plus 

d’électrons rattrapent les électrons « lents » dans le domaine et la zone 
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(a), de sa croissance 
. C représente la cathode et A l’anode. 

Lorsqu’une différence de potentiel est appliquée entre la cathode et l’anode cela crée un 

oyen appliqué est inférieur au champ 

), la vitesse moyenne de dérive des électrons vR est proportion-

Si le champ électrique appliqué est plus grand que le champ électrique de seuil (EB=EP > ET), 

it ou un défaut dans l’uniformisation du dopage conduit à une fluctua-

qui se traduit par une fluctuation de la charge Q0 

2.1-13 

La fluctuation peut être considérée comme un dipôle électrique, composé d’une région de 

déplétion et d’une région d’accumulation. La relation du champ électrique avec la non uni-

2.1-14 

L’augmentation du champ électrique crée donc un domaine électrique, qui s’accompagne 

vitesse de dérive. Dans le reste de l’échantillon, le champ électrique chute car la 

les électrons dans la zone 

e déplacent plus lentement que les électrons en dehors du 

domaine qui eux sont accélérés avec un champ électrique inférieur à celui du seuil, de plus 

» dans le domaine et la zone 



 

d’accumulation dans la vallée satellite 

champ électrique continue de croître tout en se déplaçant vers l’anode. 

L’état d’équilibre s’établit quand la vitesse du domaine est égale à la vitesse moyen

dérive des électrons à l’extérieur du domaine, le domaine cesse alors d’augmenter et se d

place pour être collecté vers l’anode avec une vitesse 

bé par l’anode, le champ électrique moyen revient à sa valeur initiale E

maine commence à se former près de la cathode. 

Ce cycle périodique de formation d’un

traduit par une oscillation du

approximative par le temps de transit du domaine ou encore le rapport entre la vitesse de 

déplacement du domaine sur la longueur de l’échantillon et est donnée par

 

 

La non uniformité du champ électrique dans les différentes zones de l’échantillon est 

directement relié à la formation d’un domaine électrique. L’analyse de la forme du domaine 

nécessite la résolution de l’équation de Poisson et les équations de continuité des courants 

en prenant en compte la caractéristique 

proposée par Butcher et al. ([But65])

thode des surfaces égales avec les hypothèses suivantes

� L’influence des contacts ohmiques de l’anode et de la cathode est négligée.

� On considère que la forme du domaine ne change pas 

Figure 2.1-5 : Présentation de la relation des aires égales entre E
([Hei72]). 

allée satellite augmente (Figure 2.1-4b). De ce fait, le domaine à fort 

champ électrique continue de croître tout en se déplaçant vers l’anode.  

équilibre s’établit quand la vitesse du domaine est égale à la vitesse moyen

dérive des électrons à l’extérieur du domaine, le domaine cesse alors d’augmenter et se d

place pour être collecté vers l’anode avec une vitesse domaine (Figure 2.1-4

bé par l’anode, le champ électrique moyen revient à sa valeur initiale EP 

maine commence à se former près de la cathode.  

cycle périodique de formation d’un domaine à la cathode et d’absorption à l’anode se 

duit par une oscillation du courant. La fréquence des oscillations se détermine de façon 

approximative par le temps de transit du domaine ou encore le rapport entre la vitesse de 

sur la longueur de l’échantillon et est donnée par

 

champ électrique dans les différentes zones de l’échantillon est 

ion d’un domaine électrique. L’analyse de la forme du domaine 

nécessite la résolution de l’équation de Poisson et les équations de continuité des courants 

en prenant en compte la caractéristique V(E). Une solution analytique du problème a été 

([But65]), ([But66a]), ([But66b]), ([But67]) 

thode des surfaces égales avec les hypothèses suivantes : 

L’influence des contacts ohmiques de l’anode et de la cathode est négligée.

On considère que la forme du domaine ne change pas  

Présentation de la relation des aires égales entre ER et Ep ([But65])

p 52 sur 214 

. De ce fait, le domaine à fort 

équilibre s’établit quand la vitesse du domaine est égale à la vitesse moyenne de 

dérive des électrons à l’extérieur du domaine, le domaine cesse alors d’augmenter et se dé-

4c). Une fois absor-

 et un nouveau do-

domaine à la cathode et d’absorption à l’anode se 

courant. La fréquence des oscillations se détermine de façon 

approximative par le temps de transit du domaine ou encore le rapport entre la vitesse de 

sur la longueur de l’échantillon et est donnée par : 

2.1-15 

champ électrique dans les différentes zones de l’échantillon est donc 

ion d’un domaine électrique. L’analyse de la forme du domaine 

nécessite la résolution de l’équation de Poisson et les équations de continuité des courants 

. Une solution analytique du problème a été 

 en utilisant la mé-

L’influence des contacts ohmiques de l’anode et de la cathode est négligée. 

 

([But65]), ([But66b]), 
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Les principaux résultats présentés par les auteurs peuvent être résumés en trois points : 

� Si on émet l’hypothèse que le coefficient de diffusion est constant et indépendant du 

champ électrique, les électrons à l’intérieur du domaine se déplace avec la même vi-

tesse que les électrons à l’extérieur du domaine. (Condition de stabilité abordée un 

peu plus loin.) 

� Le champ électrique maximum EP dans le domaine et la vitesse VR sont reliés par la 

caractéristique dynamique présentée en pointillée sur la Figure 2.1-5. 

� La caractéristique dynamique peut être construite de façon géométrique à partir de 

la caractéristique V(E) où le lieu géométrique des points est tel que l’aire sous la 

courbe V(E) de ER à EP soit un rectangle. 

Dans ces conditions, la conservation de la densité de courant J est donnée par : 

 H � a�4�é���;	�� " ���� D�DG 
 ag D�D� 2.1-16 

 

Où les trois termes représentent respectivement le courant de conduction, de déplacement 

et de diffusion. Cette équation est simplifiée en dehors du domaine où n et E sont indépen-

dants de la position. Dans ce cas, la densité de courant est donnée par le courant de conduc-

tion. A l’intérieur du domaine, en plus du courant de conduction, le gradient du champ élec-

trique se déplace, il en résulte un courant de déplacement. Au champ électrique maximum 

du domaine EP supposé constant, le gradient de concentration des électrons induit un cou-

rant de diffusion. Les lieux où prédominent ces différents courants sont représentés sur la 

Figure 2.1-5. Dans la suite, la forme d’un domaine stable sera étudiée en négligeant la diffu-

sion. Si le coefficient de diffusion D est considéré comme nul, la densité des électrons dans le 

domaine doit être nulle (zone de déplétion) ou infinie (zone accumulation), ([Hob74]). Dans 

ce cas, le champ électrique dans le domaine a une forme triangulaire comme montré sur la 

Figure 2.1-6.  

A l’extérieur du domaine, rien ne change et la concentration des électrons reste n0, ce qui 

implique que la densité de courant à l’extérieur du domaine sera : 

 H �  ��a4;�#  2.1-17 
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Figure 2.1-6 : Profil du domaine dans la condition limite du coefficient de diffusion D=0. 

 

A l’intérieur du domaine, dans le cas d’une zone complètement déplétée, la densité de cou-

rant J* s’écrit : 

 Hh �  ���� D�DG � 
 ���� D�D� 4�]?[�-;  2.1-18 

 

L’équation de poisson donne : 

 ���� D�D� �  
��a 2.1-19 

 

Et par conséquent 

 Hh � ��a4�]?[�-; 2.1-20 

 

En utilisant l’équation de continuité des courants, on a à partir des équations 2.1-17 et 

2.1-20 : 

 4;�# �  4�]?[�-;   2.1-21 

 

Comme on peut le remarquer, moyennant la condition que le coefficient de Diffusion D=0, le 

domaine se déplace à la même vitesse que les électrons qui sont en dehors de ce dernier. 

Il reste à déterminer la valeur stable du champ électrique extérieur au domaine pour une 

polarisation donné Ubias . Si L est la longueur du composant, w la largeur du domaine et UDo-

maine la tension du domaine, la polarisation correspondante est : 

 ���[� �  ��]?[�-; " ��	7 
 �� 2.1-22 

 

Accumulation 
region

Depletion
region
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La longueur du domaine peut être négligée devant la longueur du composant (w<<L) donc  
 

 ���[� �  ��]?[�-; " ��7 2.1-23 

 

Udomaine dans le cas d’un domaine triangulaire (avec le coefficient de diffusion D=0) est donné 

par : 

 ��]?[�-; �  �	�� 
 ���2  2.1-24 

 

A partir de l’équation de poisson l’on a : 

 � �  ����	�� 
 �����a  2.1-25 

 

Finalement, l’expression de la tension à l’intérieur du domaine est : 

 ��]?[�-; �  ����	�� 
 ���!
2��a  2.1-26 

Cette équation de condition électrique aux limites et la règle des aires égales entre EP et ER 

détermine le comportement du domaine pour une polarisation UBias donnée ([Cop66]). 

2.1.4 CRITÈRES D’INSTABILITÉ ET DIFFÉRENTS MODES 

D’OSCILLATIONS GUNN 

Dans un matériau semi-conducteur avec une conductivité différentielle positive, une fluctua-

tion de la charge d’espace décroit exponentiellement comme vu dans la section précédente 

(équation 2.1-13) ce qui entraine dans le cas d’une conductivité différentielle négative une 

fluctuation de charge qui croît de manière exponentielle. On rappelle que τd est le temps de 

relaxation diélectrique qui dépend de la concentration des électrons (modèle de Drude), de 

la constante diélectrique et de la mobilité différentielle négative. M. Shur a montré dans ses 

travaux que le temps caractéristique de la croissance de la charge d’espace est d’environ 

trois fois le temps de relaxation diélectrique ([Shu87]). Durant ce temps, le domaine élec-

trique parcours une distance Lpar ~ vs.3.τd, l’instabilité dans le courant intervient donc lorsque 

L est supérieur à vs.3.τd. Ce résultat nous conduit au critère donné par kroemer ([Kro64]) 

pour être dans des conditions d’oscillation Gunn : 



 

 

Une fois la condition de d’oscillation obtenue, la fréquence d’oscillation f

temps de transit du domaine entre les électrodes. 

 

Ce mode de fonctionnement

mode ou mode Gunn. La forme d’onde du courant est donc un train d’impulsions court de 

période T= τd (Figure 2.1-7).  

Figure 2.1-7 : Évolution temporelle d’un oscillateur libre à base d’effet Gunn fonctionnant 
dans le mode « temps de transit

 

L’inconvénient lié à ce mode de fonctionnement est son rende

est assez faible. Cela est du notamment à l’étroitesse des pulses de courant et 

amplitude de la tension RF généré

lors de la mesure. Par ailleurs, la fréquence 

électrodes, ce qui peu poser 

domaine est fortement dépendant de la température.

Pour améliorer le rendement d’un composant à base d’effet Gunn, il

circuit résonant. Dans ce cas, on surimpose une tension sinusoïdale d’amplitude U

tension DC (Ubias), la tension totale est donc

 

 

La puissance DC due à la tension continue est alors obtenue 

 

de d’oscillation obtenue, la fréquence d’oscillation f

temps de transit du domaine entre les électrodes.  

 
Ce mode de fonctionnement d’un oscillateur à base d’effet Gunn, est appelé transit

mode ou mode Gunn. La forme d’onde du courant est donc un train d’impulsions court de 

 

Évolution temporelle d’un oscillateur libre à base d’effet Gunn fonctionnant 
temps de transit » (transit-time mode). 

L’inconvénient lié à ce mode de fonctionnement est son rendement de conversion DC

est assez faible. Cela est du notamment à l’étroitesse des pulses de courant et 

amplitude de la tension RF générée qui est dépendante de l’impédance de charge

lors de la mesure. Par ailleurs, la fréquence est fixée par la transition du domaine entre les 

 des problèmes de stabilité, parce que le temps de transit du 

domaine est fortement dépendant de la température. 

Pour améliorer le rendement d’un composant à base d’effet Gunn, il peut être placé dans un 

circuit résonant. Dans ce cas, on surimpose une tension sinusoïdale d’amplitude U

), la tension totale est donc : 

 

à la tension continue est alors obtenue par : 
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2.1-27 

de d’oscillation obtenue, la fréquence d’oscillation fr est fixée par le 

2.1-28 

est appelé transit-time 

mode ou mode Gunn. La forme d’onde du courant est donc un train d’impulsions court de 

 

Évolution temporelle d’un oscillateur libre à base d’effet Gunn fonctionnant 

ment de conversion DC-AC qui 

est assez faible. Cela est du notamment à l’étroitesse des pulses de courant et à la faible 

de l’impédance de charge présentée 

est fixée par la transition du domaine entre les 

des problèmes de stabilité, parce que le temps de transit du 

peut être placé dans un 

circuit résonant. Dans ce cas, on surimpose une tension sinusoïdale d’amplitude U0 sur la 

2.1-29 



 

 

 

De même, la puissance RF est donnée 

 

 

Le rendement de conversion DC

 

Lorsque l’échantillon est placé dans un circuit résonant, plusieurs modes d’oscillations sont 

possibles ([Hei71]), ([Hob74])

normalement de la cathode vers l’anode (mode Gunn ou transit

avant son arrivée à l’anode (mode à étouffement ou quenched mode), ou que sa formation 

soit plus ou moins retardée (inhibited domain mode). Le Mode d’opération choisi est fon

tion de l’amplitude de la tension sinusoïdale que l’on surimpose et de sa fréquence.

 

� Le mode d’oscillation retardé ou delayed domaine mode

Figure 2.1-8 : Évolution temporelle d’un oscillateur Gunn fonctionnant dans le mode «
dé » (delayed domain mode). 

 

Dans le mode d’oscillation retardé,

période Tr du circuit de résonance, la tensio

 

De même, la puissance RF est donnée par : 

 

de conversion DC-AC est donc défini par : 

 

Lorsque l’échantillon est placé dans un circuit résonant, plusieurs modes d’oscillations sont 

([Hob74]) suivant que le domaine à fort champ électrique se déplace 

normalement de la cathode vers l’anode (mode Gunn ou transit-time mode), est annihilé 

avant son arrivée à l’anode (mode à étouffement ou quenched mode), ou que sa formation 

dée (inhibited domain mode). Le Mode d’opération choisi est fon

tion de l’amplitude de la tension sinusoïdale que l’on surimpose et de sa fréquence.

Le mode d’oscillation retardé ou delayed domaine mode 

Évolution temporelle d’un oscillateur Gunn fonctionnant dans le mode «
 

retardé, le temps τd de propagation du domaine est inférieur à la 

du circuit de résonance, la tension de polarisation chute en dessous du champ 
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2.1-30 

2.1-31 

2.1-32 

Lorsque l’échantillon est placé dans un circuit résonant, plusieurs modes d’oscillations sont 

suivant que le domaine à fort champ électrique se déplace 

time mode), est annihilé 

avant son arrivée à l’anode (mode à étouffement ou quenched mode), ou que sa formation 

dée (inhibited domain mode). Le Mode d’opération choisi est fonc-

tion de l’amplitude de la tension sinusoïdale que l’on surimpose et de sa fréquence. 

 

Évolution temporelle d’un oscillateur Gunn fonctionnant dans le mode « retar-

domaine est inférieur à la 

n de polarisation chute en dessous du champ 



 

électrique de seuil durant une partie du cycle RF. Il en résulte un retard dans la nucléation du 

second domaine à la cathode. Cependant des précautions doivent être prises afin que la 

chute de la tension de polarisation ne soit pas en dessous de la tension nécessaire pour le 

maintient des oscillations. Comme la tension de polarisation chute pendant que le domaine 

atteint l’anode, le nouveau domaine ne peut se former tant que le champ électrique n’a pas 

atteint sa valeur de seuil. Cet effet provoque une réduction de la fréquence du composant 

qui est toujours en dessous de la fréquence de transit. Dans ce mode, la fréquence centrale 

du circuit externe détermine la fréquence de fonctionnement du composant, en d’autres

termes la période de résonance du circuit 

l’oscillateur est donnée par : 

 

Le rendement de ce mode est meilleur

geur des pulses de courant, elle peut atteindre 7% 

tionnement est contrôlée par le circuit résonant ce qui peut favoris

dabilité. 

 

� Le mode d’oscillation étouffé ou Quenched domaine mode

Figure 2.1-9 : Evolution temporelle d’un oscillateur Gunn fonctionnant dans le mode «
fé » (quenched domain mode) 

 

électrique de seuil durant une partie du cycle RF. Il en résulte un retard dans la nucléation du 

second domaine à la cathode. Cependant des précautions doivent être prises afin que la 

isation ne soit pas en dessous de la tension nécessaire pour le 

maintient des oscillations. Comme la tension de polarisation chute pendant que le domaine 

atteint l’anode, le nouveau domaine ne peut se former tant que le champ électrique n’a pas 

valeur de seuil. Cet effet provoque une réduction de la fréquence du composant 

qui est toujours en dessous de la fréquence de transit. Dans ce mode, la fréquence centrale 

du circuit externe détermine la fréquence de fonctionnement du composant, en d’autres

termes la période de résonance du circuit Tr= 1/fr est plus longue que τ

 

 

 

mode est meilleur que celui du mode Gunn, grâce à la plus grande la

, elle peut atteindre 7% ([War66]) ; de plus la fréquence de fon

tionnement est contrôlée par le circuit résonant ce qui peut favoriser une éventuelle acco

Le mode d’oscillation étouffé ou Quenched domaine mode

Evolution temporelle d’un oscillateur Gunn fonctionnant dans le mode «
) ([Sto03]). 
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électrique de seuil durant une partie du cycle RF. Il en résulte un retard dans la nucléation du 

second domaine à la cathode. Cependant des précautions doivent être prises afin que la 

isation ne soit pas en dessous de la tension nécessaire pour le 

maintient des oscillations. Comme la tension de polarisation chute pendant que le domaine 

atteint l’anode, le nouveau domaine ne peut se former tant que le champ électrique n’a pas 

valeur de seuil. Cet effet provoque une réduction de la fréquence du composant 

qui est toujours en dessous de la fréquence de transit. Dans ce mode, la fréquence centrale 

du circuit externe détermine la fréquence de fonctionnement du composant, en d’autres 

τd. La fréquence de 

2.1-33 

que celui du mode Gunn, grâce à la plus grande lar-

; de plus la fréquence de fonc-

er une éventuelle accor-

Le mode d’oscillation étouffé ou Quenched domaine mode 

 

Evolution temporelle d’un oscillateur Gunn fonctionnant dans le mode « étouf-
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Dans ce mode d’oscillation, le domaine ne peut se former durant le cycle RF du fait d’une 

baisse de la tension de polarisation en dessous de la tension nécessaire pour le maintien des 

oscillations. Un nouveau domaine ne peut donc se former tant que la tension n’a pas atteint 

celle de seuil. Le fonctionnement du composant en mode « étouffé » conduit à des fré-

quences de fonctionnement élevées et des efficacités également supérieures à celle du 

mode Gunn. Dans ce mode la période de résonance du circuit Tr=1/fr est plus petite que τd 

mais plus longue que le temps de formation et d’absorption du domaine τs : 

 1�� �  4�é���;7 � �� �  1�� 2.1-34 

Le rendement de ce mode est meilleur que celui du mode Gunn, grâce à la plus grande lar-

geur des pulses de courant, elle peut atteindre 5% ([Hob74]), mais elle est plus petite que 

celle du mode retardé. 

 

� Le mode faible accumulation de charge d’espace ou LSA  

Nous avons déjà abordé le fait que le domaine pouvait être « étouffé » avant d’atteindre 

l’anode si la tension de polarisation se trouve en dessous de celle de seuil Us. La durée de 

transit du domaine étant liée à la fréquence de résonance du circuit. Si la fréquence de réso-

nance est suffisamment élevée, l'excursion rapide de la tension ne laisse pas suffisamment 

de temps au domaine pour se former. Dans ce cas de figure, le composant fonctionne dans 

le mode dit de faible accumulation ou Limited space charge accumulation (LSA). Le mode 

LSA se produit donc pour de faible accumulation de la charge d’espace. Si aucun domaine ne 

peut complètement se former comme dans le cas du LSA, la diode Gunn peut être entière-

ment commandée dans la région de la résistance différentielle négative. Ce qui permet de 

réaliser un oscillateur qui repose entièrement sur la caractéristique de résistance différen-

tielle négative de la diode et donc la fréquence d’oscillation est déterminée par l’ensemble 

du circuit. Le premier avantage de ce mode est qu’il permet d’atteindre des fréquences éle-

vées car la longueur du composant n’est pas reliée à la fréquence d’oscillation qui peut être 

nettement plus grande que la fréquence de transit. Le second avantage concerne la puis-

sance de sortie RF, c'est-à-dire que l’on peut appliquer des tensions très élevées sans qu’il y 

ait des ionisations par impacts ([Hob74]) et donc avoir un rendement pouvant atteindre 18% 

([Cop67b]). 

Les performances du mode LSA sont limitées par quatre contraintes pratiques pouvant em-

pêcher la formation de domaine : 



 

� La concentration des dopants divisée par la 

[2.1010, 2.1011] s.m

� L’homogénéité de la concentration des dopants et leur conductivité à faible champ 

doit être supérieur à 10% 

� Pour ne pas créer une distorsion du champ électrique uniforme avec une accumul

tion de porteur non désirée, le composant doit être beaucoup plus grand que la lo

gueur de transit de la charge d’espace par cycle.

� Au vu des fortes tensions de polarisation que l’on serait amené à appliquer, le circuit 

d’oscillation doit être conçu de manière à empêcher une longue attente avant le d

but des d’oscillations, car durant ce temps un domaine pourrait se former et causer 

la destruction du composant due à l’ionisation par impact.

La Figure 2.1-10 résume les différents modes de fonctionnement réalisables avec un semi

conducteur de type GaAs en fonction de la concentration du dopage, la fréquence et la lo

gueur du composant. Certes ces 

matériaux GaAs mais elles permettent d’avoir une vue globale du fonctionnement de tous 

les dispositifs à transfert d’électrons.

 

Figure 2.1-10 : Représentation des différents modes de fonctionnement d’une diode Gunn 
GaAs ([Cop67a]). La répartition dans les différentes catégories dépend de trois paramètres
n0L, fL et n0/f 

La concentration des dopants divisée par la fréquence doit rester dans l’intervalle 

] s.m-3 ([Cop67b]). 

L’homogénéité de la concentration des dopants et leur conductivité à faible champ 

être supérieur à 10% ([Cop67b]), ([Hob72]). 

Pour ne pas créer une distorsion du champ électrique uniforme avec une accumul

tion de porteur non désirée, le composant doit être beaucoup plus grand que la lo

gueur de transit de la charge d’espace par cycle. 

s fortes tensions de polarisation que l’on serait amené à appliquer, le circuit 

d’oscillation doit être conçu de manière à empêcher une longue attente avant le d

but des d’oscillations, car durant ce temps un domaine pourrait se former et causer 

tion du composant due à l’ionisation par impact. 

les différents modes de fonctionnement réalisables avec un semi

conducteur de type GaAs en fonction de la concentration du dopage, la fréquence et la lo

gueur du composant. Certes ces études ont été réalisées par Copeland 

matériaux GaAs mais elles permettent d’avoir une vue globale du fonctionnement de tous 

les dispositifs à transfert d’électrons. 

 

Représentation des différents modes de fonctionnement d’une diode Gunn 
. La répartition dans les différentes catégories dépend de trois paramètres

p 60 sur 214 

fréquence doit rester dans l’intervalle 

L’homogénéité de la concentration des dopants et leur conductivité à faible champ 

Pour ne pas créer une distorsion du champ électrique uniforme avec une accumula-

tion de porteur non désirée, le composant doit être beaucoup plus grand que la lon-

s fortes tensions de polarisation que l’on serait amené à appliquer, le circuit 

d’oscillation doit être conçu de manière à empêcher une longue attente avant le dé-

but des d’oscillations, car durant ce temps un domaine pourrait se former et causer 

les différents modes de fonctionnement réalisables avec un semi-

conducteur de type GaAs en fonction de la concentration du dopage, la fréquence et la lon-

études ont été réalisées par Copeland ([Cop67a]) sur des 

matériaux GaAs mais elles permettent d’avoir une vue globale du fonctionnement de tous 

 

Représentation des différents modes de fonctionnement d’une diode Gunn 
. La répartition dans les différentes catégories dépend de trois paramètres : 
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2.1.5 OSCILLATIONS GUNN OU « GUNN-LIKE » DANS LES 

COMPOSANTS PLANAIRES À HÉTÉROJONCTION : LA 

SELF SWITCHING DIODE 

Les premières études théoriques et numériques ont montré que les diodes Gunn sont limi-

tées à des fréquences d’oscillations fondamentales d’environ 100 GHz pour le GaAs et 160 

GHz pour l’InP du au temps de relaxation diélectrique τER et au temps de relaxation interval-

lée τET (τER~1.5 ps et τET~7.7 ps pour le GaAs [Ale00]). Toutefois, l’extraction des oscillations à 

des harmoniques de rang plus élevées pour des applications submillimétriques reste possible 

si la puissance disponible à la fondamentale est assez élevée. La possibilité d’avoir de plus 

grandes concentrations de porteurs avec des hétérojonctions pour obtenir des fréquences 

d’oscillation Gunn élevée pousse depuis bien longtemps maintenant, beaucoup de cher-

cheurs à travailler sur des dispositifs à transfert d’électrons basés sur des hétérojonctions 

([Xuy08a]), ([Per08]), ([Spri97]), ([Kha07]).  

En plus des matériaux à base d’hétérojonctions, les diodes planaires offrent de nombreux 

avantages permettant la montée en fréquence. En effet, elles permettent par une seule 

étape de lithographie de contrôler avec flexibilité la distance entre l’anode et la cathode, 

elles sont également compatibles avec de nombreux circuits planaires existant comme les 

lignes coplanaires, les antennes planaires etc. 

 Parmi les nombreux systèmes de matériau existant, les études menées pendant cette thèse 

porte essentiellement sur le nitrure de gallium GaN. En effet, le nitrure de gallium présente 

l’avantage d’avoir un temps de relaxation diélectrique τER et un temps de relaxation de trans-

fert intervallée τET assez court (τER~0.15 ps et τET~1.2 ps ([Ale00])). De plus, son champ élec-

trique de seuil (~170 kV/cm), et sa vitesse de saturation élevés (~2.107cm/s), font du GaN un 

candidat potentiel pour la génération d’oscillation Gunn à haute fréquence. Au regard du 

critère donné par Kroemer pour être dans des conditions d’oscillation Gunn, dans le cas du 

GaN le produit densité de porteur par la longueur de la partie active doit être (N0*L> 1012 

cm-2). On se rend bien compte qu’avec un composant qui a une densité de porteurs très éle-

vée (typiquement N0~1017cm-3 dans les hétérostructures AlGaN/GaN), on peut réduire la 

longueur de sa partie effective de l’ordre de la centaine de nanomètre ([Per08]).  

Aujourd’hui, l’avancée fulgurante des technologies des semi-conducteurs dans le domaine 

de la micro-électronique a permis de réduire la taille des composants conventionnels (tran-
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sistors, diodes…). Avec la miniaturisation des composants de l’ordre de 100 nm, les pré-

sentes et futurs générations de composants devront être fabriquées avec des techniques 

issues des nanotechnologies et basées sur de nouveaux concepts. Dans ce sens, de nouvelles 

structures de transistors à l’échelle nanométrique telles que les transistors à un électron ou 

les transistors à base de nanofils ont déjà vu le jour ([Vit12]). Tout comme pour la diversité 

des nouveaux concepts de transistors nanométriques, l’objet de notre étude quant à lui se 

positionne sur un  récent concept de diode qui exploite l’effet Gunn : la Self-Switching Diode 

(SSD) 

2.2 LA SELF SWITCHING DIODE COMME SOURCE 

TÉRAHERTZ 

2.2.1 LA MÉTHODE MONTE-CARLO 

Une technique numérique appropriée pour simuler le comportement des nano-composants 

fonctionnant à température ambiante est la méthode Monte-Carlo (MC) ([Jac83]). Avec 

cette méthode, on est capable de fournir non seulement des résultats statiques et dyna-

miques, mais également le comportement en termes de bruit des structures. Ainsi pour mo-

déliser les composants fabriqués et caractérisés dans ces travaux de thèse, nous avons utilisé 

un code Monte-Carlo à deux dimensions développé par nos partenaires de l’Université de 

Salamanque en Espagne. Ce code est constitué d’un simulateur semi-classique auto-

cohérent (self-consistant) couplé avec un solveur d’équation de poisson à deux dimensions. 

Ce code a été en perpétuelle évolution durant ces 15 dernières années en prenant en 

compte les effets physiques présents dans les composants hyperfréquences à base de semi-

conducteurs III-V. De par son évolution, ce code a permis de prédire et d’optimiser les per-

formances de différentes structures comme les MESFETs, les HEMTs et les composants balis-

tiques et cela sur différents matériaux (GaAs, AlGaAs/GaAs, InAlAs, AlSb/InAs, AlGaN/GaN) 

([Mat00a]), ([Mat03a]), ([Mat03b]), ([Rod09]). En particulier, ce code a été développé pour 

prédire la présence des oscillations type Gunn dans les dispositifs étudiés dans ces travaux 

de thèse ([Per08]), ([Gon09a]). Pour analyser les SSDs dont la géométrie typique est présen-

tée sur la Figure 2.2-1, les simulations sont réalisées dans le plan XY, par conséquent la struc-

ture réelle de la couche n’est pas incluse et seul le canal est simulé. Pour prendre en compte 
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les charges fixes présentes dans l’ensemble de la structure, une densité de charges Ndb 

(background doping) est assignée au canal dans la simulation en deux dimensions mais les 

différentes dispersions qui y sont associés ne sont pas simulées. De cette manière, le trans-

port électronique via le canal non dopé est bien reproduit. En outre, une densité surfacique 

de charges σ est attribuée aux interfaces semi-conducteur/Air pour tenir compte de 

l’influence des charges de surfaces qui résultent entres autre de l’étape de gravure lors de la 

fabrication du composant. Les deux paramètres Ndb et σ sont des paramètres à fixer en con-

frontant les résultats expérimentaux avec la simulation afin d’affiner le modèle. La dimen-

sion Z non simulée utilisée pour la comparaison des valeurs de courant simulations/mesures 

est estimée par le ratio de la densité d’électrons ns dans le canal sur la densité de charges 

fixes dans la structure : Z=ns/Ndb 

 

Figure 2.2-1: Géométrie typique des SSDs (L et W sont respectivement la longueur et la lar-
geur du canal, WH la largeur de la gravure horizontale, WV la largeur de la gravure verticale 
et C la longueur de la zone d’accès au canal). Sur la figure du dessous, la vue des SSDs en 
deux dimensions tel que simulée avec la méthode Monte-Carlo est représentée. 

 

Dans les composants nanoélectroniques, le rapport surface sur volume augmente quand on 

réduit leurs dimensions, il en résulte un comportement beaucoup plus sensible aux proprié-

tés physiques des états de surface. Après l’étape de gravure des composants, les charges de 

surface localisées autour des zones gravées engendrent une déplétion partielle du canal 
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dans le semi-conducteur, cela est du à la force de répulsion coulombienne, il y a donc une 

densité d’électrons moins importante à proximité des interfaces avec le diélectrique (l’air 

dans le cas de la Figure 2.2-1). La largeur nominale de la déplétion crée par les charges de 

surfaces σ est Wd=σ/Ndb et cela de chaque côté du canal. Par conséquent la largeur effective 

de conduction dans le canal est Weff=W-2Wd, W étant la largeur du canal tel que défini lors 

de sa lithographie. 

Une manière de prendre en compte l’influence de ces charges de surface dans les simula-

tions Monte-Carlo est de considérer un modèle dans lequel la valeur de σ est fixée à la va-

leur expérimentale qui est extraite dans les conditions d’équilibre du composant. Cette va-

leur est maintenue constante indépendamment de la topologie de la structure, de la posi-

tion le long de l’interface, de la polarisation et du temps. Ce modèle sera appelé dans la suite 

du document modèle à surface de charges constantes (MSCC). L’application de ce modèle 

devient obsolète quand le canal est complètement déplété (pour des largeurs W inférieures 

à 2Wd, Weff devient négative). En effet, l’origine physique des charges de surface est le pié-

geage des électrons dans les états de surface (localisés par exemple dans le milieu de la 

bande interdite). Si la zone proche de la surface est complètement déplétée, aucun électron 

ne sera capable d’atteindre l’interface et par conséquent la densité de charges de surface va 

diminuer. Pour tenter de résoudre ce problème, nous allons également utiliser un modèle 

auto-cohérent de la charge de surface, en anglais : « self consistent surface charge model » 

dans lequel la valeur locale des charges de surface est actualisée de façon auto cohérente 

avec la dynamique des porteurs proches de l’interface durant la simulation. Les charges de 

surface à une position donnée sont donc adaptées à la densité de porteurs dans la région 

avoisinante. Pour les détails de ce modèle, nous renvoyons le lecteur à la référence ([Ini07]). 

Il s’agit là d’un modèle de charge de surface dit « ad-hoc » qui n’est pas capable de donner 

les statistiques d’occupation des états de surfaces, mais permet de décrire correctement 

l’effet global de ces charges de surfaces. 

La bande de conduction du GaN est considérée comme étant formée de vallées sphériques 

non paraboliques (Γ1, U (M-L), Γ3). A l’intérieur de cette approximation, sont pris en compte 

dans la simulation avec assez de précision, la probabilité de diffusion des impuretés ionisées, 

les phonons optiques polaires et non-polaires, l’effet piézo-électrique et la diffusion inter-

vallée. Le modèle du transport des électrons prend en compte localement, les effets de dé-

générescence, de thermique en utilisant la technique de la réjection et calcule de façon auto 

cohérente la température locale des électrons et la position du niveau de Fermi ([Mat00b]). 
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L’injection des porteurs via les contacts ohmiques se fait en utilisant un modèle standard qui 

impose une neutralité électrique dans les cellules adjacentes à celle des contacts et injecte 

les porteurs qui ont la vitesse appropriée ainsi qu’une bonne distribution statistique 

d’énergie ([Gon96]). Quand la statistique des porteurs injectés devient trop importante 

(comme dans le cas des composants balistiques), une autre simulation est utilisée en suivant 

le modèle reporté dans cette publication ([Gon99]). 

Pour évaluer les performances des SSDs en tant que source de rayonnement, nous allons 

calculer le rendement de la conversion DC-AC définit comme suit : η= -Pac/Pdc. Pour y parve-

nir, une tension sinusoïdale est superposée à la polarisation DC. Dans ces conditions, la puis-

sance DC dissipée PDC et la puissance moyenne du courant alternatif PAC sont calculées. Les 

valeurs négatives du rendement correspondent à un comportement résistif de la diode, et 

les valeurs positives indiquent une génération de signal alternatif à partir de la tension con-

tinue. Ces conditions de fonctionnement sont équivalentes au fonctionnement de la diode 

dans un circuit résonnant. La densité spectrale de bruit à basse fréquence sera également 

analysée car elle peut être un indicateur sur la présence des oscillations de courant. Pour ce 

faire, à partir des valeurs de courants instantanés obtenus par la simulation Monte-Carlo en 

utilisant le théorème généralisé de Ramo-Schockley, la fluctuation de la densité spectrale de 

courant est calculée par la Transformée de Fourier Rapide. 

2.2.2 SELF-SWITCHING DIODE ET EFFET GUNN 

La Self Switching Diode inventée en 2003 par A. Song ([Son03]) était destinée à effectuer des 

opérations logiques. Cependant, depuis lors, ce dispositif simple en apparence a déjà dé-

montré des capacités en tant que détecteur jusqu’à 110 GHz avec une sensibilité intrinsèque 

de 75 V/W sur de l’arséniure de Gallium-Indium (InGaAs) ([Bal05]), jusqu’à 1.5 THz avec une 

sensibilité intrinsèque de 150 V/W [Bal11a] sur de l’arséniure de Gallium (GaAs) et cela à 

température ambiante. Beaucoup de groupes de recherches ont également travaillé sur le 

sujet notamment nos partenaires de l’université de Salamanque qui ont étudié les compo-

sants basés sur l’InGaAs au travers de simulation Monte-Carlo à différents niveaux : Statique 

([Mat05]), ([Xuy08b]), dynamique ([Ini09a]), ([Xuy08c]), bruit ([Ini08]), ([Xuy08d]), in-

fluence de la température ([Ini09b]), mais aussi des SSDs basées sur d’autres matériaux tels 

que l’arséniure d’indium (InAs) ou l’antimoniure d’indium (InSb) ([Ini09c]). En particulier 

lorsque l’on s’intéresse au niveau de bruit, une puissance équivalente de bruit de 62.5 
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pW/Hz1/2 à 100 GHz ([Bal11b]) a été atteinte, ce qui place ce composant en bonne position 

par rapport à la concurrence (Diodes Schottky) en termes de performance des détecteurs. 

Des SSDs ont été également fabriquées sur d’autres matériaux tels que le SOI ([Abe04]), 

([Far11]), les polymères thermoplastiques ([Ket09]) ou des matériaux polycristallins 

([Irs11]). Il est clair qu’au vu de la mobilité très élevée dans le graphène, il pourrait bien être 

le prochain matériau sur lequel des SSDs seront réalisées. 

En 2008 Xu K. Y. et al ([Xuy08a]) élargissent les fonctionnalités des SSDs à un autre niveau. 

Ils prédisent des oscillations Gunn à 150 GHz pour des SSDs sur InGaAs. Le groupe de Sala-

manque s’est également intéressé de plus près à ce sujet ([Gon09b]), ([Gon09c]), ([Gon10]). 

En particulier, au moyen de simulations Monte-Carlo, des oscillations jusqu’à 100 GHz pour 

des SSDs InGaAs de 1.5 µm de long avec une tension de seuil de 2.5 V et pour la première 

fois des oscillations jusqu’à 400 GHz pour des SSDs GaN avec une tension de seuil de 30 V 

ont été montrées. Aujourd’hui notre défi dans le cadre du projet ROOTHz dans lequel 

s’inscrit ce travail de thèse est de montrer la réalisation de sources et de détecteurs THz uti-

lisant les SSDs sur GaN. En terme de détection comme nous le verrons dans la suite du ma-

nuscrit, les résultats sont très satisfaisants au regard de la faible mobilité du matériau sur 

lequel nous travaillons. En revanche la partie émission, d’un point de vue expérimental reste 

un point critique dont les résultats escomptés n’ont pas encore été obtenus. Dans ce projet, 

la collaboration IEMN/USUAL pour la caractérisation et l’étude des SSDs afin d’alimenter la 

modélisation Monte Carlo pour améliorer les simulations dans le but d’être au plus près de 

ce qui pourrait être fabriqué et caractérisé a été mené tout au long de cette thèse.  

Concernant le principe de fonctionnement de la SSD, le point clé demeure la gravure de 

tranchées isolantes qui permettent de dissymétriser la topologie et le comportement de la 

diode. Dans sa configuration, l’application d’une différence de potentielle aux bornes du 

composant ne change pas seulement le profil du potentiel le long du canal, mais permet de 

fermer ou d’ouvrir le canal effectif Weff en fonction du signe de la polarisation. Il en résulte 

une caractéristique non linéaire « diode like », sans l’utilisation de jonction dopée ou de 

structure de barrière comme on peut le remarquer sur la Figure 2.2-2 ([Son03]), ([Mat05]). 



 

Figure 2.2-2 : Résultat typique obtenu sur InGaAs 
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composant est à l’équilibre (V= 0 V).
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SIMULATIONS PRÉLIMINAIRES AVEC LE MODÈLE

CHARGES DE SURFACE CONSTANTES 

Avant la fabrication des SSDs sur GaN, nos partenaires ont fait des simulations sur diff

rentes SSDs en utilisant un modèle « simple » et rapide. Le but était d’étudier le comport

ment et la capacité des SSDs à générer des oscillations Gunn à température ambiante. Pour 

cela un modèle a été utilisé de sorte à analyser l’effet des paramètres caractéristiques, aussi 

bien du point du vue topologique que dans le modèle Monte Carlo, 

d’eux en évitant les phénomènes complexes qui se posent lorsque les 

charges de surface ne sont pas constantes. Pour la suite de cette étude nous allons consid

rer comme référence une SSD qui a les dimensions suivantes : L= 1 µm, W= 150 nm, 
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, les zones en surbrillances locali-
sées autour de la partie gravée sur l’image de gauche représente la zone déplétion lorsque le 

Les SSDs fabriquées sur GaN ne montrent pas clairement une fonction de redressement né-

tant que détecteur. Néanmoins les sensibilités obte-

. En revanche pour son utilisation en tant qu’émetteur 

du composant n’intervient 

pas. En effet, comme on pourra le remarquer tout au long de ce manuscrit, les résultats de 

Carlo qui nous ont été fournis ont essentiellement porté sur l’aspect 

LE MODÈLE 

Avant la fabrication des SSDs sur GaN, nos partenaires ont fait des simulations sur diffé-

et rapide. Le but était d’étudier le comporte-

rer des oscillations Gunn à température ambiante. Pour 
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: L= 1 µm, W= 150 nm, WV= 200 
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nm, WH= 100 nm, C= 600 nm et les paramètres critiques de la simulation en l’occurrence le 

dopage arrière virtuel est fixé à NDb= 2.1017 cm-3 et la densité de charges de surface σ= -

0.75.1012 cm-2 (voir Figure 2.2-1). Comme caractéristique générale, cette structure montre 

des oscillations dans le courant du à l’effet Gunn quand la tension appliquée dépasse 50 V. 

Les valeurs de courant montrées sur ces courbes sont obtenues sous forme de moyenne 

temporelle sur des simulations de longue durée, incluant un grand nombre de périodes. 

 

� Influence des paramètres du modèle (σ et NDb) 

 

Figure 2.2-3 : Caractéristiques I-V de structures SSDs sur GaN simulées (L=1 µm, W=150 nm, 
WH=100 nm et C=600 nm) en faisant varier : (a) la densité de charge de surface (pour 
NDb=2.1017 cm-3) et (b) la densité de charge fixes ou Background doping NDb (pour σ=-
0.75.1012 cm-2). A l’intérieur des graphiques se trouvent les séquences de courants calculées 
pour une tension de polarisation de 50 V. 

 

Comme les deux paramètres critiques du modèle sont σ et NDb (dont les valeurs ne sont pas 

connues et devront être déterminées par comparaisons entre les résultats de mesures et 

ceux issus de la simulation), les premières simulations permettent l’analyse de ces deux pa-

ramètres. Les caractéristiques I-V de la SSD prise comme référence et l’évolution temporelle 

du courant correspondant à une tension appliquée de 50 V, pour laquelle la diode présente 

une oscillation Gunn (autour de 300 GHz) de faible amplitude est montré sur la Figure 2.2-3 

pour plusieurs valeurs de σ et de NDb. Nous rappelons que le courant est normalisé de telle 

sorte que sa valeur absolue puisse être obtenue en multipliant les valeurs reportées par la 

densité d’électron ns (en m-2) dans le canal. Comme attendu, plus la valeur de σ augmente, 

plus le canal est déplété, par conséquent le niveau du courant est moindre, Figure 2.2-3(a). 
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L’amplitude et la fréquence des oscillations diminuent également et disparaît pour de très 

grandes densité de charges, de par la déplétion excessive du canal. 

Concernant l’influence du NDb pour une valeur de σ est constante, le courant est d’autant 

plus élevé que la valeur NDb est grande cela est du à l’augmentation de la concentration des 

électrons, Figure 2.2-3 (b). Par ailleurs, on observe des oscillations renforcées dues à une 

forte rétro action fournie par le champ électrique, permettant le début et le développement 

ces oscillations de courant. Il est intéressant de noter également que l’augmentation du NDb 

conduit à l’obtention de fréquence d’oscillation élevée comme discuté dans la section con-

cernant l’étude de l’effet Gunn (avec le produit N*L). 

 

� Influence de la température et des paramètres géométriques 

 

Figure 2.2-4 : Caractéristiques I-V de structures SSDs sur GaN simulées (σ=-0.2v1012 cm-2, 
NDb= 2v1017 cm-3, W=150 nm, WH=100 nm) en faisant varier: (a) la longueur du canal et (b) la 
largeur de la gravure vertical WV (σ=-0.75v1012 cm-2). A l’intérieur des graphiques se trouve 
l’évolution temporelle du courant pour une tension de polarisation de 50 V (100 V pour 
L=2µm). L’I-V à une température de 500 K d’une structure de longueur L=1µm, et le cas d’un 
accès à la zone active C=1200 nm est également montré en (a). 

 

L’influence de la longueur du canal, de la région d’accès à l’anode et de la température de 

fonctionnement est présentée sur la Figure 2.2-4(a). La fréquence d’oscillation (300 GHz à 1 

µm) diminue avec l’augmentation de la longueur L du canal (150 GHz à 2 µm), tandis que la 

caractéristique I-V est moins affectée. En effet, seul un changement dans la pente pour de 

faible tension est observé pour un même niveau du courant de saturation à forte polarisa-

tion. La longueur C de la zone d’accès à l’anode impacte de façon négligeable la caractéris-

tique I-V que sur les oscillations puisqu’il s’agit essentiellement d’une région ohmique avec 
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une résistance plus faible que celle du canal. Au travers des simulations, on n’a pu confirmer 

que des oscillations demeurent à haute température (500 K pris en compte dans la simula-

tion), conditions assez réaliste pour nos composants au vu de leur petites dimensions et des 

tensions élevées qui leurs seront appliquées. A 500 K seulement une baisse de la vitesse des 

électrons a lieu de sorte que le niveau du courant diminue et altère la fréquence d’oscillation 

de 300 GHz à 260 GHz. 

Enfin, en augmentant la largeur des tranchées verticales WV, Figure 2.2-4(b), des oscillations 

de faibles amplitudes et de fréquences réduites sont observées ainsi qu’un faible courant de 

saturation. Cela est dû au fait que lorsqu’on élargit les tranchées, une faible portion du canal 

est contrôlé par la tension imposée à l’anode (cette tension contribue à l’apparition des os-

cillations au moyen de l’augmentation de la concentration des porteurs dans le canal). 

 

� Étude du rendement de conversion DC-AC 

 

Figure 2.2-5 : Rendement η de conversion DC-AC en fonction de la fréquence de la tension 
sinusoïdale appliquée en faisant varier : (a) la tension AC (VDC=50V), (b) la tension DC 
(VAC=10 V), (c) le background doping NDb et la température T, (d) la longueur du canal et la 
charge de surface σ (NDb= 1v1017 cm-3). Sauf indication contraire, L=1 µm, W=150 nm, 
WV=200 nm, WH=100 nm, C=600 nm, σ=-0.2v1012 cm-2, NDb= 2v 1017cm-3 et T=300 K. Sur les 
figures (c) et (d) VDC=50 V et VAC=10 V (sauf pour le cas L=2 µm, pour lequel VDC=100 V et 
VAC=20 V). 
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Pour analyser les performances de la SSD fonctionnant en tant qu’émetteur, le rendement η 

de conversion DC-AC a été évalué en superposant un signal sinusoïdal sur la tension DC de 

polarisation. La dépendance du rendement sur la fréquence d’excitation en faisant varier 

plusieurs paramètres est montrée sur la Figure 2.2-5 et la Figure 2.2-6. Nous avons dans un 

premier temps considéré différentes valeurs pour la tension VAC (10, 20 et 30 V) en gardant 

VDC constant à 50 V, Figure 2.2-5(a), ensuite nous avons fait varier VDC (30, 40, 50, 60 V) en 

fixant VAC à 10 V, Figure 2.2-5(b). Nous avons observé plusieurs bandes de fréquences dans 

la génération du signal émis avec un rendement maximal compris entre 1 et 2 % à la fré-

quence fondamentale de l’effet Gunn mais également à l’harmonique double de cette fré-

quence.  

Comme attendu, le rendement dépend à la fois du courant continu et de l’amplitude de la 

tension d’excitation AC. En particulier, on observe un faible rendement pour la génération 

du signal à hautes fréquences pour des amplitudes élevées de la tension d’excitation (voir 

Figure 2.2-5(a). Par ailleurs, pour de fortes tensions de polarisations VDC, la tendance 

s’inverse et l’on retrouve des rendements plus élevés pour les hautes fréquences, Figure 

2.2-5(b). 

L’influence des paramètres background doping NDB, longueur du canal L, température T et 

densité de charge surfacique σ, sur le rendement est montré sur la Figure 2.2-5(c) et (d). 

Comme pour les résultats précédents, quand l’on applique uniquement une tension de pola-

risation DC sur la SSD, de grandes valeurs du background doping conduisent à l’amélioration 

des oscillations et donc à l’amélioration du rendement. Quand l’on augmente la température 

de fonctionnement, un changement des bandes de fréquences d’émission vers les basses 

fréquences se produit à cause de la diminution de la vitesse de dérive des électrons, mais le 

rendement ne s’en trouve pas affecté. En comparant le rendement pour les SSDs de diffé-

rentes longueurs de canal, de larges bandes d’émissions sont observées pour les canaux 

courts, avec une fréquence qui évolue approximativement en 1/L. Comme abordé dans la 

partie théorique sur l’effet Gunn, ces résultats corrèlent bien le fait que réduire le temps de 

transit des porteurs dans la SSD en diminuant la longueur du canal augmente la fréquence 

d’émission. Enfin, une plus grande densité de charges de surface σ conduit étonnamment à 

des rendements élevés. 

Dans tous les cas, curieusement la fréquence des oscillations observée quand les SSDs sont 

uniquement sous polarisation DC (300 GHz pour L= 1µm) se situe dans la seconde bande 
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d’émission et pas à la fondamentale (autour de 150 GHz) comme cela est le cas lorsque l’on 

ajoute une tension d’excitation AC. 

 

� Évolution des quantités microscopiques 

 

Figure 2.2-6 : Rendement η de conversion DC-AC en fonction de la fréquence de la tension 
sinusoïdale VAC appliquée sur une SSD avec L=2 µm, W=150 nm, WV=200 nm, WH=100 nm, 
C=600 nm, σ=-0.2v1012 cm-2, NDb=2v1017 cm-3 et T=300 K. VDC=100 V et VAC=7V. 

 

Afin d’expliquer les résultats précédents et illustrer les processus microscopiques conduisant 

à la présence d’émission à différentes bandes de fréquences, nous allons étudier une SSD où 

quatre bandes d’émissions ont été clairement identifiés comme montré sur la Figure 2.2-6. 

La Figure 2.2-7 montre le profil de la concentration des porteurs et le champ électrique le 

long du milieu du canal à un temps donné pour différentes fréquences d’excitations AC (au 

centre de chaque bande de génération), Figure 2.2-7(a),(b) et à différent temps équidistants 

sur une période d’excitation avec un signal AC à 310 GHz (Fréquence centrale de la qua-

trième bande de génération), Figure 2.2-7(c),(d). Comme observé, une augmentation du 

nombre (de 1 à 4) de domaines de charge se propageant le long du canal est obtenue en 

augmentant la fréquence d’excitation. Ces domaines, comme nous l’avons déjà vu, sont gé-

nérés par le transfert d’électrons de la vallée Γ vers la vallée U dans la bande de conduction 

du GaN. Il est également intéressant de noter que les fréquences des pics des bandes de 

génération ne sont pas exactement des entiers multiples de la fréquence fondamentale 

d’oscillation car la formation de plus d’un domaine d’accumulation augmente la zone dite 

« morte » (Distance nécessaire à la formation d’un domaine) à l’entrée de la SSD. 
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Figure 2.2-7 : Profil de la concentration des porteurs (a) et (c) et du champ électrique (b) et 
(d) le long du centre du canal de la SSD décrite dans la figure 2.2-6 pour VDC=100 V et VAC=7V à 
température ambiante. Les courbes (a) et (b) correspondent à un temps donné au cours 
d’une période du signal pour des fréquences au centre des bandes d’émissions comme ob-
servé sur la figure 2.2-6, (60, 140, 230 et 310 GHz). Les lignes verticales indiquent la position 
des gravures verticales et la fin du canal. Les figures (c) et (d) représentent des instants de 
temps équidistants pendant une période d’excitation AC à 310 GHz.  

 

 

En conclusion, dans ce chapitre, nous avons discuté la théorie de l’effet Gunn afin de mieux 

comprendre la génération d’onde térahertz par ce principe physique. L’avantage en termes 

de mobilité mais surtout de densité électronique offerte par les hétérostructures associés à 

un composant planaire comme la Self-Switching Diode permet potentiellement la montée en 

fréquence et associé à un matériau comme le Nitrure de Gallium permet de générer de forte 

puissance. Des simulations Monté Carlo effectuées sur les SSDs ont permis de valider ces 

hypothèses.  

Sur la base de ces dernières, nous allons présenter dans le chapitre suivant les étapes de 

fabrication des SSDs. L’analyse de leurs potentialités en tant que générateurs d’ondes téra-

hertz mais aussi en tant que détecteurs sera largement discutée. 
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3.1 FABRICATION DES SSDS SUR GAN 

3.1.1 PROPRIÉTÉS PHYSIQUES DU GAN UTILISÉ 

Il existe trois structures cristallines différentes pour les semi-conducteurs à base de nitrure, 

la structure rock-salt (sel-gemme) ([Qin93]), ([Chr94]), la structure zinc blinde (ZB) ([Pai89]) 

et la structure wurtzite (Wz). Celle qui est la plus répandue, la plus thermodynamiquement 

stable et sur laquelle nous avons travaillé, correspond au système cristallin hexagonal 6H de 

type Wurtzite (h-GaN). La maille du cristal s’étend sur 2 bicouches (Ga3+, N3-), et l’axe cristal-

lographique < c > correspond à la direction d’empilement des bicouches élémentaires. La 

structure Wurtzite est donc composée de deux sous-réseaux, l’un comprenant les atomes de 

gallium (Ga), l’autre avec les atomes d’azote (N), interpénétrés et décalés suivant l’axe c de 

5/8ième de la maille élémentaire.  

L’arrangement des atomes dans la maille d’une structure hexagonale ainsi que la séquence 

d’empilement sont représentés sur la Figure 3.1-1. 

 

 

Figure 3.1-1 : a) Séquence d’empilement des atomes, b) Arrangement des atomes dans la 
maille élémentaire du GaN hexagonal. 

 

Parmi les substrats hôtes utilisés pour la croissance du GaN, nous avons par exemple le sa-

phir ([Hei02]), le carbure de silicium ([Dub95]), le diamant ([Dum07]). Dans notre cas, la 

croissance a été réalisée sur silicium. En effet, le silicium (111) de haute résistivité offre 

l’avantage d’une vaste disponibilité en taille associée à un coût très compétitif vis-à-vis des 

autres substrats hôtes, une conductivité thermique similaire au GaN ([Vur01]) et une pos-
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sible intégration des dispositifs GaN avec la technologie silicium standard. Néanmoins, le 

désaccord en paramètre de maille avec le GaN reste très élevé (~17%) engendrant des taux 

de dislocation supérieurs à 109 cm-2 (variable en fonction de la technique de croissance utili-

sée). En effet, le désaccord en paramètre de maille entre la couche de GaN obtenue par épi-

taxie et le silicium se manifeste par une contrainte élastique à laquelle il faut ajouter une 

contrainte thermique due au refroidissement de la couche lors de l’épitaxie. Cette énergie 

emmagasinée se dissipe pour relaxer le matériau en formant, entre autres, des dislocations. 

Pour réduire ce taux de dislocation, des couches de nucléation (>10 nm) constituées de sé-

quences AlN/GaN sont systématiquement réalisées préalablement à la couche tampon de 

GaN (~1.5 µm) ([Sem01]).  

Pour l’hétéroépitaxie AlGaN/GaN sur laquelle nos composants ont été fabriqués, la tech-

nique de croissance qui a été utilisée par la société EpiGaN est l’épitaxie en phase vapeur à 

partir de précurseurs Organométalliques. La dénomination courante utilisée est Metal-Oxide 

Chemical Vapour Deposition (MOCVD). Cette technique, généralement utilisée dans le milieu 

industriel consiste à réaliser une pyrolyse des précurseurs des éléments constituants à 

proximité de la surface du substrat chauffé. Le précurseur le plus utilisé pour l’élément azote 

est l’ammoniac (NH3). La diméthylhydrazine (DMH) est aussi parfois utilisée pour des procé-

dés à basse température. Les précurseurs les plus utilisés pour l’élément Ga sont les compo-

sés organométalliques (tri-méthyl-gallium (TMGa) et tri-éthyl-gallium (TEGa). Les étapes de 

la croissance sont les suivantes : le substrat est tout d’abord chauffé à haute température 

(de l’ordre de 1000°C) sous flux d’ammoniac. Il se produit alors une nitruration du substrat 

qui permet une meilleur nucléation de la couche tampon. La couche tampon est ensuite dé-

posée à plus basse température (environ 500°C) puis cristallisée à la température de crois-

sance de la couche (environ 1000°C) avant l’épitaxie d’une couche épaisse de nitrure de gal-

lium ([Vel03]). Les paramètres de maille, les coefficients de dilatation thermique et les con-

ductivités thermiques du GaN de l’AlN et du Si sont résumés dans le tableau ci-dessous. 
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Semi- 

conducteur 

Structure 

cristalline 

Paramètres 

De maille 

(Å) 

Conductivité 

Thermique 

(W.cm-1.K-1) 

Coefficients 

de 

Dilatation 

Thermique 

α (10-6K-1) 

Constante 

Dielectrique 

Relative 

statique 

ϵr Δc�c�  
Δ����  

GaN H a0= 3.189 

c0= 5.185 

1.3 5.6 7.7 ��// � 10.3 

��  � 9.2 

AlN H a0= 3.112 

c0= 4.982 

2 4.2 5.3 ��// � 9.3 

��  � 7.8 

Si (111) C a0= 5.43 1.5 3.59  ϵr = 11.7 

Tableau 3.1-1 : Paramètres de maille, propriétés thermiques et constante diélectrique sta-
tique relative, du GaN, de l’AlN et du Si. Les paramètres de maille du composé ternaire 
Al0.3Ga0.7N se déduisent à partir d’une interpolation linéaire en fonction du taux d’aluminium 
(Loi de Vegard) : c£\¤¥[3¦¤§ �  c¥[§ 
 	c¥[§ 
 c£\§��. 

 

� Origine du gaz bidimensionnel d’électrons et densité électronique théorique dans 

l’hétéro-structure utilisée (Al0.3Ga0.7N/GaN) 

Comme on peut le constater sur la structure Wurtzite du GaN, elle ne possède pas de centre 

de symétrie suivant l’axe c, cela implique une polarité à la surface du matériau. En général, 

avec la technique de croissance par MOCVD la polarité du GaN est de type Ga. En d’autres 

termes, le dernier plan atomique est composé d’atome de gallium. Le GaN, du fait qu’il soit 

dépourvu de centre de symétrie (non-centrosymétrique) rentre dans la classe cristalline dite 

piézoélectrique. La piézoélectricité est l’aptitude de certains matériaux à produire une 

charge électrique dipolaire proportionnelle à la contrainte mécanique (traction ou compres-

sion) qui les déforme. Cet effet résulte essentiellement de l’existence de dipôles électriques 

internes, créés par la séparation à l’échelle de la maille du centre de gravité des charges po-

sitives (Ga3+) de celui des charges négatives (N3-) sous l’effet d’une contrainte externe. Le 

GaN présente également une polarisation électrique spontanée (moment dipolaire) perma-

nente en l’absence de contrainte (champ extérieur), de ce fait il est considéré comme un 

matériau polaire. Cette polarisation spontanée que présente le GaN varie avec la tempéra-

ture, il appartient donc à la classe appelé pyroélectrique. Cette dernière classe est composée 
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de cristaux non ferroélectriques typiques des nitrures éléments de la colonne III du tableau 

de Mendeleïev qui cristallisent dans une structure hexagonale. 

On comprend bien que l’on aura deux types de polarisation dans une hétérostructure 

Al0.3Ga0.7N/GaN. Ces deux types de polarisations sont à l’origine de la formation du gaz 

d’électrons bidimensionnel. En effet, les forces externes générées dans ce type de structure 

proviennent des désaccords de maille et/ou des désaccords des coefficients de dilatation 

thermique. Lorsque la structure (AlGaN) subit une déformation en tension biaxiale dans le 

plan perpendiculaire à l’axe de croissance, le vecteur de polarisation piézoélectrique est 

orientée dans le même sens que le vecteur de polarisation spontanée, (pour le GaN face Ga 

(orientation [0001])). Cependant, si la structure subit une déformation en compression 

biaxiale dans le plan perpendiculaire à l’axe de croissance, le vecteur polarisation piézoélec-

trique est orienté dans le sens opposé du vecteur de polarisation spontanée. La relation con-

traintes-déformations a été abordée dans de nombreuses thèses ([Vel03]) et ne sera pas 

détaillée dans ce manuscrit. Il en ressort que lorsque le nitrure de gallium est soumis à une 

déformation en compression biaxiale, c’est à dire quand la variation relative de la constante 

de maille a0 (W[¨ � [¨z[[  � 0� est négative dans le plan de base de la structure, le matériau 

répond par un accroissement positif de la variation relative du paramètre de maille c. En 

revanche si la structure subit une déformation en tension biaxiale (W[¨ � [¨z[[  � 0�, c’est le 

phénomène inverse qui se produit. Dans le cas de la couche que nous avons utilisée, le GaN 

est relativement épais (~1.5 µm) et peut donc être considéré comme étant relaxé. Le para-

mètre de maille a0 de la couche Al0.3Ga0.7N  étant inférieur à celui du GaN, il est donc con-

traint en tension Figure 3.1-2 car le GaN lui impose son paramètre de maille (croissance 

pseudomorphique).  

 

Figure 3.1-2 : Effet de la polarisation totale sur notre structure Al0.3Ga0.7N/GaN face Ga. 

GaN
Relaxé

Al0.3Ga0.7N
En tension



 p 79 sur 214 

 

Les polarisations totales dans les deux couches sont donc : 

 
E©ª£\¥[§ � E©ª£\¥[§�« " E©ª£\¥[§¬�  

E©ª¥[§ � E©ª¥[§¬�  
3.1-1 

La polarisation spontanée du GaN est E©ª¥[§¬� = -0.034 (C/m2) ([Ber97]), la polarisation sponta-

née du composé ternaire Al0.3Ga0.7N est obtenue à partir des valeurs de polarisation sponta-

née de l’AlN et du GaN, une loi linéaire peut être établie pour représenter l’évolution de la 

polarisation spontanée du composé ternaire en fonction du taux d’aluminium. Dans notre 

cas, le taux d’aluminium est de 30% donc E©ª£\¥[§¬� = -0.049 (C/m2)3 ([Ber97]). Pour calculer la 

polarisation piézoélectrique, l’on détermine les constantes piézoélectriques (tirées des tra-

vaux de Ambacher ([Amb99])) e31 et e33 de notre couche ; e31=-0.523 (C/m2) et e33=0.511 

(C/m2) et les constantes élastiques c13= 104.5 GPa et c33= 395.4 GPa. La polarisation piézoé-

lectrique est obtenue par la formule suivante : (cas d’une contrainte biaxiale) 

 E©ª£\¥[§�« � 2 c� 
 cc �a� 
 a ���� 	C/m!� 3.1-2 

 

Où a0= 3.189 Å, est le paramètre de maille de l’AlGaN contraint qui est égal au paramètre de 

maille du GaN et a le paramètre de maille de AlGaN relaxé avec une composition en alumi-

nium de 30% ; a= 3.166 Å. E©ª£\¥[§�« � 
0.005 	C/m!�. 

La densité de charge fixe à l’interface de l’Al0.3Ga0.7N/ GaN est donc de l’ordre de σ=-0.02 

C/m2 (E©ª£\¥[§ 
 E©ª¥[§�. 

La largeur de bande interdite du GaN est de l’ordre de 3.39 eV à 300 K, celle de l’Al0.3Ga0.7N 

peut être obtenue à partir d’une loi empirique quadratique (loi de Vegard) en fonction du 

pourcentage d’aluminium et des largeurs de bandes interdites du GaN et de l’AlN : 

 �Z£\¨.±¥[¨.²§ � �Z£\§ v 0.3 " �Z¥[§ v 	1 
 0.3� 
 ³£\¥[§ v 0.3	1 
 0.3� 3.1-3 

Où B = 1 eV pour l’AlGaN ([Vur01]). B est appelé le bowing factor (facteur de courbure) 

et �Z£\§ � 6.2 aj .  

La largeur de bande interdite pour notre composé ternaire est donc �Z£\¨.±¥[¨.²§ � 4.38 eV à 

300 K. Comme on peut le constater, la largeur de la bande interdite de l’Al0.3Ga0.7N est supé-

rieure à celui du GaN. La mise en contact de ces deux matériaux entraine une discontinuité 

des bandes de conduction et de valence. Cette discontinuité associée aux champs élec-

                                                      
3 E£\¤¥[3¦¤§¬� �  
0.090 v � 
 0.034 v 	1 
 �� "  0.037� v 	1 
 �� 
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triques induits par les effets des polarisations piézoélectrique et spontanées au sein des ma-

tériaux, va engendrer la formation d’un puits d’énergie quasi-triangulaire à l’interface 

Al0.3Ga0.7N/GaN. Les électrons issus des donneurs en surface ([Ibb00]) sont entraînés sous 

l’effet des polarisations à l’interface, et vont être confinés à l’intérieur du puits quantique, 

donnant naissance à un gaz bidimensionnel d’électrons dans le GaN. La densité de charge 

surfacique de polarisation est donnée par 
 }́ � 1.25 v 10� ��z!. 

 A l’aide d’un logiciel de simulation numérique de type Schrödinger-Poisson, nous avons tra-

cé le diagramme de bandes ainsi que la densité volumique de charge n dans le cas de notre 

hétérostructure Al0.3Ga0.7N/GaN avec une épaisseur de barrière de 22 nm, Figure 3.1-3. Le 

potentiel de surface est fixé à 1.8 eV ([Med08]). 

 

Figure 3.1-3 : Diagramme de bandes et densité volumique de charge pour l’hétérostructure 
Al0.3Ga0.7N/GaN avec une épaisseur de barrière de 22 nm. 

 

On remarque la formation d’un puits d’énergie quasi triangulaire à l’interface 

Al0.3Ga0.7N/GaN où se concentre la quasi-totalité des charges (sur les deux premiers niveaux 

quantiques). La densité surfacique d’électrons ns dans ce puits est de l’ordre de1.25 v
10���z!. Cette valeur est en accord avec la densité de charges surfacique de polarisation 

déduite des différentes équations de polarisations. Ce résultat valide donc la concentration 

de porteurs annoncée par le fournisseur EpiGaN pour cette structure. 
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3.1.2 TECHNOLOGIE DE FABRICATION 

Dans cette partie du manuscrit, nous allons discuter les différentes étapes de fabrication des 

SSDs. Je n’ai pas personnellement fais la technologie, la synthèse présentée dans cette sec-

tion est issue des nombreuses interactions que j’ai eu avec les technologues. Ma contribu-

tion a été le design des masques, étape nécessaire pour la fabrication. 

 

� Les marques d’alignement 

La réalisation des marques d’alignement est la première étape du procédé de fabrication de 

nos Selfs-Switching Diodes par lithographie électronique. Ces marques permettront au fais-

ceau du masqueur électronique de se référencer afin d’écrire les différents motifs des ni-

veaux suivants aux emplacements désirés avec une précision de quelques nanomètres. Dans 

notre cas, les marques d’alignement électronique sont des motifs carrés métalliques de 8 

µm et de 20 µm de côté. Lors de cette étape, nous réalisons également des motifs 

d’alignement optiques (croix) qui serviront lors des étapes de lithographie optique ne néces-

sitant pas un alignement de précision nanométrique (étapes concernant l’isolation et les 

plots d’épaississement). 

Pour réaliser ces motifs, nous utilisons une bicouche de résines électroniques (électro-

sensibles) permettant d’obtenir un profil casquette après développement. Les motifs sont 

déposés dans un bâti d’évaporation sous vide à l’aide d’un séquentiel métallique Mo/Ni/Mo. 

Ces métaux sont choisis afin de résister aux différentes étapes de fabrication et plus particu-

lièrement au recuit à haute température des contacts ohmiques. En effet, les marques doi-

vent contraster avec la surface mais également garder des flancs bien nets pour pouvoir être 

lues par le masqueur électronique. L’or (Au) permet aux marques d’obtenir un meilleur con-

traste avec la surface mais il possède une température de fusion (1064°C) trop proche de 

celle du recuit des contacts ohmiques (900°C). Le Molybdène (Mo) est un matériau réfrac-

taire qui possède une température de fusion élevée (2623°C) permettant aux marques 

d’alignements de conserver des flancs bien nets après le recuit à haute température. Par 

contre, il s’agit d’un matériau très contraint, ce qui limite l’épaisseur pouvant être déposée 

et donc le contraste avec la surface. Pour obtenir une épaisseur suffisante et se libérer des 

contraintes, une couche de nickel (Ni), dont la température de fusion est de 1450°C, est in-

tercalée entre les deux couches de Molybdène. 
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� Les contacts ohmiques 

Les contacts ohmiques ([Rid75]) de l’anode et de la cathode sont réalisés par lithographie 

électronique. La précision offerte par ce procédé permet d’obtenir des contacts avec des 

flancs bien définis dans le but d’éviter des courts-circuits, surtout quand la distance entre le 

contact et la future zone active est assez courte, de l’ordre de quelques centaines de nano-

mètre. 

Pour réaliser les contacts ohmiques, nous utilisons une bi-couche de résine électronique 

(COPO/PMMA) nous permettant d’obtenir un profil casquette après révélation. Après déve-

loppement et exposition de la résine, nous effectuons une désoxydation de la surface à par-

tir d’une solution d’acide chlorhydrique (HCL). Avant de déposer le contact, nous réalisons 

une gravure IBE (Ion Beam Etching) in situ dans le bâti de métallisation. Cette gravure per-

met d’enlever la couche de passivation (Nitrure de Silicium) présente sur l’épitaxie afin de 

réaliser un contact métal/semi-conducteur. Les contacts sont ensuite déposés par évapora-

tion sous vide à l’aide d’un séquentiel métallique Ti/Al/Ni/Au. 

La couche de titane (Ti) sert à la fois de couche d’accroche et permet la formation après re-

cuit à haute température d’un alliage de nitrure de Titane (TiN) à l’interface entre le contact 

métallique et le semi-conducteur. Cet alliage présente un travail de sortie inférieur à ceux du 

GaN et de l’AlGaN, favorisant le passage des électrons par effet thermoïonique. La résistance 

de contact dans ce cas de figure est donnée par ([Shu87]) : 

 &� � lnh, a�µ �n¶·¬l, � 3.1-4 

Où A* est la constante de richardson, T est la température et φMS est la hauteur de barrière 

présentée aux électrons (la différence entre le travail de sortie du métal et l’affinité électro-

nique du semi-conducteur). 

Comme on peut le remarquer dans l’équation, la réduction de la barrière peut conduire à 

une baisse de la résistance de contact. De plus, les lacunes d’azote N, engendrées par la mi-

gration de cet atome de la barrière vers le métal, sont autant d’états donneurs qui permet-

tent de pincer le niveau de fermi à l’interface métal/semi-conducteur. Cet accrochage du 

niveau de fermi va faciliter le passage des électrons par effet tunnel dont l’expression du 

courant est donnée par ([Shu87]) : 

 �A~--;\ : a�µ �
46�;>>����. 	¶·¬ 
 j�
¸6T¹ � 3.1-5 
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Si l’on regarde l’expression de la résistance de contact dans un semi-conducteur dopé, 

 &� : exp �46�;>>����. ¶·¬¸6T¹ � 3.1-6 

On se rend compte que l’abaissement de la barrière (¶·¬) facilitant le passage des électrons 

par effet thermoïonique et le « dopage » (T¹) engendré par l’alliage TiN qui rajoute un effet 

tunnel vont bien dans le sens de la formation de contact ohmique de faible résistivité après 

un recuit thermique à haute température. 

Le rôle de la couche d’Aluminium (Al) est plus complexe. Celle-ci permet de former un alliage 

Ti-Al à l’interface avec le titane. Cet alliage diminue la réactivité entre le titane et le GaN, et 

donc empêche la formation de volumes creux à l’interface du à la migration du Gallium (Ga). 

Ces volumes creux à l’interface sont dommageables car ils augmentent la résistivité du con-

tact ohmique. Le rapport entre les épaisseurs des couches de Titane et l’Aluminium est op-

timisé afin de réduire ces volumes creux tout en conservant la formation d’une couche de Ti 

nécessaire pour obtenir un comportement ohmique du contact. 

La couche de nickel (Ni) empêche la formation lors du recuit à haute température d’un al-

liage Al-Au entre l’aluminium et l’or (Au) de la couche supérieure. Cet alliage est friable ce 

qui endommage la qualité des contacts. 

Enfin, la couche supérieure d’or, qui est un très bon conducteur électrique, permet de pro-

téger l’aluminium de l’oxydation. L’étape finale consiste à réaliser un recuit rapide (30s) à 

haute température (900°C) afin qu’ils présentent un comportement ohmique. 

 

� L’isolation des composants 

L’isolation permet de confiner les lignes de courant dans l’espace situé entre l’anode et la 

cathode et de définir le développement des SSDs par destruction de la zone active de 

l’épitaxie en dehors de la zone de fonctionnement du composant. Dans la fabrication des 

SSDs, la technique d’isolation utilisée est l’implantation ionique. Cette technique consiste à 

bombarder d’ions l’épitaxie afin de briser le réseau cristallin et rendre la zone active 

amorphe. Cette technique comporte deux avantages par rapport à la technique de gravure 

(mésa). Le premier réside dans le fait que la technologie reste planaire, le second est que 

l’orientation cristalline a peu d’effet sur l’implantation, contrairement à la gravure où une 

attention particulière doit être accordée aux plans réticulaires. 

L’isolation des composants ne nécessite pas une précision nanométrique, elle est donc réali-

sée par procédé de lithographie optique, plus rapide et moins couteux que la lithographie 



 

électronique. La réalisation de cet

photo-sensible. Après exposition à un rayonnement UV et le développement de la résine, 

couche supérieure de la résine constituée de S1828, va se polymériser durant l’implantation 

tandis que la couche inférieure constituée de LOR10A, sera protégé

liter le dé-résinage après l’implantation. L’isolation des composants est donc obtenue par 

implantation d’ions He+ de différentes énergies (20,

de (0.2, 1, 1.5 at/cm2). 

 

� La gravure des SSDs 

En raison de la taille du canal des SSDs (75 nm pour les plus petites) et donc la proximité des 

zones à graver avec une profondeur et une largeur minimale de 50 nm, il aurait été assez 

difficile d’utiliser une méthode de gravure chimique qui poserait d’énorme problème n

tamment en termes de gravure latérale. Afin d’éviter ce problème et avoir des flancs de gr

vure les plus verticaux possible, nous avons opté pour une gravure sèche. Une étude de gr

vure en fonction du type et de l’épaisseur de 

mensions demandées. A ce effet, nous avons testé une résine optique UV210, qui peut être 

utilisée pour de la lithographie électronique, la raison est que 

à la gravure type plasma. Cependant, comme on peut le remarquer sur la 

des dimensions inférieure à 100 nm, d’importants stress mécaniques

ne sont pas bien définies par endroit. Au final, c’est donc la résine PMMA qui a été retenue. 

En utilisant la technique de gravure ICP/RIE nous avons obtenu une bonne définition des 

tranchées avec un temps de gravure raisonnable (~140 nm/mn).

Figure 3.1-4 : Test de résine pour la gravure. (a) Problè
UV210. (b) Gravure de 50 nm réussie avec la résine PMMA.

 

électronique. La réalisation de cette étape commence par le dépôt d’une 

. Après exposition à un rayonnement UV et le développement de la résine, 

couche supérieure de la résine constituée de S1828, va se polymériser durant l’implantation 

he inférieure constituée de LOR10A, sera protégée. Cela permettra de fac

résinage après l’implantation. L’isolation des composants est donc obtenue par 

de différentes énergies (20, 30 et 80 keV avec des doses respectives

En raison de la taille du canal des SSDs (75 nm pour les plus petites) et donc la proximité des 

zones à graver avec une profondeur et une largeur minimale de 50 nm, il aurait été assez 

méthode de gravure chimique qui poserait d’énorme problème n

de gravure latérale. Afin d’éviter ce problème et avoir des flancs de gr

vure les plus verticaux possible, nous avons opté pour une gravure sèche. Une étude de gr

ion du type et de l’épaisseur de résine a donc été faite afin d’atteindre 

mensions demandées. A ce effet, nous avons testé une résine optique UV210, qui peut être 

graphie électronique, la raison est que cette résine résiste p

gravure type plasma. Cependant, comme on peut le remarquer sur la 

des dimensions inférieure à 100 nm, d’importants stress mécaniques font que les tranchées 

ne sont pas bien définies par endroit. Au final, c’est donc la résine PMMA qui a été retenue. 

utilisant la technique de gravure ICP/RIE nous avons obtenu une bonne définition des 

s avec un temps de gravure raisonnable (~140 nm/mn). 

 

: Test de résine pour la gravure. (a) Problème de stress mécanique avec la résine 
UV210. (b) Gravure de 50 nm réussie avec la résine PMMA. 
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utilisant la technique de gravure ICP/RIE nous avons obtenu une bonne définition des 
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� La passivation 

La passivation des composants est une étape majeure en vue de la fabrication de SSDs 

fiables et performantes. Le dépôt d’une couche de diélectrique à la surface du semi-

conducteur a plusieurs objectifs. Cela permet de protéger la surface des agressions exté-

rieures qu’elles soient physiques ou électriques. De plus, la couche de passivation sert à neu-

traliser les liaisons pendantes en surface du semi-conducteur ([Amb02]). Celles-ci sont au-

tant de défauts potentiels susceptibles d’augmenter la dispersion entre le régime statique et 

dynamique. La couche de passivation permet de diminuer la densité de pièges d’interface, 

elle doit également être fortement résistive et posséder un champ de claquage élevé afin de 

ne pas limiter les performances en puissance du composant. 

Comme passivation, nous avons utilisé un diélectrique à forte permittivité (high k), l’oxyde 

d’aluminium Al2O3 ([Fou99]), déposé par ALD (Atomic Layer Deposition) ~10 nm. 

 

� Les plots d’épaississements 

 La dernière étape de fabrication des SSDs est la réalisation des plots d’épaississements. Ces 

plots métalliques sont destinés à recouvrir les contacts ohmiques et à s’étendre sur les zones 

isolées du composant pour réaliser l’interconnexion. De par leur grandes dimensions, ils 

permettent soit la caractérisation sous pointes des SSDs dans ce cas ils forment des lignes 

d’accès coplanaires (Coplanar Wave guide) soit la caractérisation en espace libre dans ce cas 

ce sont des antennes. Ces plots d’épaississement sont réalisés par lithographie optique. La 

première étape consiste à déposer une couche de résine photosensible permettant, après 

exposition et développement, d’ouvrir la couche de passivation aux endroits où les plots 

d’épaississement seront déposés. L’ouverture de la couche de passivation Al2O3 s’effectue 

par gravure ICP/RIE (Inductively Coupled Plasma/Reactive Ion Etching). Enfin, les plots 

d’épaississement sont déposés par évaporation sous vide à l’aide d’un séquentiel métallique 

Ti/Au. Une épaisseur des plots métalliques de l’ordre de 800nm permet de minimiser les 

pertes résistives au sein des accès. 
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Figure 3.1-5 : Épaississements antennes et lignes coplanaires. Au centre de l’antenne est 
montré la zone où l’ouverture de passive à été faite pour contacter les contacts ohmiques. 

 

3.1.3 CARACTÉRISATION MATÉRIAU 

� Caractérisation des contacts ohmiques 

Il existe plusieurs techniques de caractérisation des contacts ohmiques, la méthode des 

quatre pointes ([Smi58]), ([Ter69]), la technique Cox-Starck ([Cox67]) et les mesures de 

TLMs (Transmission Line Model) ([Ree82]). La technique la plus couramment utilisée est la 

méthode TLM. Une version simplifiée de la méthode TLM, appelée circulaire TLM (CTLM), a 

également été démontrée dans ([Mar82]), ([Klo04]), ([Ree80]). Pour un dispositif planaire 

avec deux contacts ohmiques identiques, séparés par une distance de L comme montré sur 

la Figure 3.1-6, la résistance de contact total est donnée par : 

 &A]#[\ � 2	&� " &( " &£§� " &¬| 7º 3.1-7 

où RC est la résistance de contact, RE est la résistance sous le contact ohmique, RAN la résis-

tance à l’interface entre la zone sous le contact et la zone active, Rsh la résistance carrée de 

la couche, L la longueur du contact ohmique et W la largeur de ce dernier. 

Rectangle définissant la zone
d’ouverture de la passivation.

Antenne

Lignes 
coplanaires



 p 87 sur 214 

 

 

Figure 3.1-6 : (a) Illustration d’un composant planaire avec la zone active entre deux contacts 
ohmiques identiques. (b) longueur des motifs TLMs que nous avons utilisé pour la mesure de 
la résistance de nos contacts (La largeur du contact est donné par W=140 µm) l’unité est le 
micromètre. (c) Relation entre la résistance totale entre deux contacts ohmiques et la dis-
tance qui les sépare. 

 

Les régions sous les métaux déposés par évaporation sous vide pour former les contacts 

peuvent avoir des niveaux de dopage supérieurs à la région active par conséquent la résis-

tance par carré des régions sous les contacts peut être différente de celle de la région active. 

Si aucune technique d’alliage n’est utilisée pour former les contacts ohmiques ils deviennent 

égaux. Les interfaces entre la région sous les contacts et la région active peuvent contribuer 

à certaines résistances RAN qui influent sur la résistance ohmique de contact mesurée 

([Shu87]). On peut voir à partir de l’équation qu'il y a quatre paramètres inconnus. Les trois 

premiers forment la résistance ohmique totale qui peut être obtenue en mettant plusieurs 

valeurs différentes de L et en mesurant les résistances correspondantes. Ainsi, les mesures 

issues des TLMs présents à différents endroits du wafer sont répertoriées dans le tableau ci-

dessous et permettent de déduire l’ordre de grandeur de la résistivité de nos contacts qui 

est de 0.4 Ω.mm. 

 

 

 

201052
140
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Dimen-

sions 

(µm) 

largeur 

W  

140 

L1  

 

2 

L2  

 

5 

L3  

 

10 

L4 

 

20 

L5 

  

30 

Résistivité 

(Ω.mm) 

Résistance 

carrée 

RUN 1 R1 (Ω) 

R2 (Ω) 

10.6 

10.6 

17.6 

17.8 

29.1 

29.5 

51.6 

52.7 

74 

75.4 

0.42 

0.41 

319 

320 

RUN 2 R1 (Ω) 

R2 (Ω) 

11 

11.8 

18 

18.1 

29.9 

29.8 

53.1 

52.4 

76 

75.1 

0.4 

0.43 

320 

318 

RUN 3 R1 (Ω) 

R2 (Ω) 

10.7 

9.7 

18.8 

17.4 

32.2 

30.6 

59.3 

57 

85.8 

82.9 

0.34 

0.31 

320 

318 

Tableau 3.1-2 : Résumé des TLMs mesurés sur les trois différents RUN. Pour chaque RUN, au 
minimum deux TLMs ont été mesurés à différents endroits du wafer. 

 

� Mesures par effet Hall et trèfles de van der Pauw  

Quand un échantillon semi-conducteur de type n, avec des dimensions b v » v � (longueur, 

largeur, épaisseur) est exposé à un champ électrique �©ª, le déplacement des électrons dans 

l'échantillon se fait parallèle au champ électrique mais dans la direction opposée. Si un 

champ magnétique est également appliqué à l'échantillon avec sa direction perpendiculaire 

au champ électrique, des forces de Lorentz �ªL s’exercent sur le déplacement des électrons. 

La force de Lorentz appliqué sur un électron en mouvement est donné par : 

 �ªL � n4ª�é%\[�;?;-# v ³©ª 3.1-8 

 

 

Figure 3.1-7 : Illustration de l’effet Hall 
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La force de Lorentz dévie la direction du mouvement des électrons en dehors de sa direction 

initiale, parallèle au champ électrique, comme indiqué dans la Figure 3.1-7. Le champ élec-

trique et le champ magnétique sont appliqués respectivement le long des axes x et z. Les 

électrons dans l'échantillon se déplacent de la droite vers la gauche, sous l'effet du champ 

électrique. La force de Lorentz courbe le déplacement des électrons vers le haut résultant en 

une accumulation des électrons sur le bord supérieur de l'échantillon. Les électrons accumu-

lés créent un champ électrique vertical ou un domaine Hall (Ey) qui s’oppose aux électrons 

qui ont été déviés par la force de Lorentz. Comme à l’état d’équilibre, il n'y a pas de courant 

se déplaçant verticalement, un point d'équilibre est atteint ou l'effet Hall est établi lorsque le 

potentiel vertical est égal à la force de Lorentz. L'état d'équilibre est mathématiquement 

exprimée par, 

 n�¼ � n4�³ 3.1-9 

 

Le champ de Hall est alors donné par : 

 �¼ � 4�³ 3.1-10 

Or 

 �¼ � 4�³ � H�n�� ³ � H�&B³ 3.1-11 

Où RH est appelé coefficient de Hall. Le champ de Hall peut être déduit de la mesure exté-

rieur de la tension de Hall VH donnée par : 

 jB � �¼� 3.1-12 

 

La concentration des électrons nS peut être exprimée en réarrangeant l’équation 3.1-11 

comme suit : 

 �� � 1n&B � H³n�¼ � 	� �»⁄ �³n	jB �⁄ � � �³njB» 3.1-13 

 

On peut remarquer que tous les termes à droite de l’équation sont connus ou mesurables. 

L'effet Hall est utilisé non seulement pour mesurer la concentration réelle des porteurs, mais 

aussi pour examiner la polarité de ces derniers. Cependant, la précision de la méthode de 

mesure à effet Hall classique dépend de la dimension de l'échantillon, par exemple, la lar-

geur b de l'échantillon (voir l'équation 3.1-13). Cependant, la méthode développée par Van 

der Pauw pour la mesure de Hall et de la résistivité est adaptée aux échantillons de maté-
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riaux avec des formes arbitraires ([Van58]). Les conditions fondamentales pour la validité de 

la méthode de Van der Pauw, est que les contacts doivent être sur la périphérie de l'échan-

tillon et suffisamment petit. En outre, l'échantillon doit avoir une épaisseur uniforme et être 

exempt de défauts physiques comme des trous par exemple ([Van59]). 

 

Figure 3.1-8 : Illustration de la méthode de Van der Pauw pour les mesures de Hall. (a) Un 
échantillon avec une forme aléatoire. (b) Notre motif de test utilisé pour réaliser les me-
sures. 

 

La Figure 3.1-8 montre la géométrie de l'échantillon mise en évidence par Van der Pauw. En 

supposant que l'échantillon présente un dopage uniforme, quatre contacts désignés 1, 2, 3, 

et 4 sont situés de façon aléatoire sur la périphérie de l'échantillon (Figure 3.1-8a). Lorsque 

le courant passe entre les deux contacts (par exemple 1 et 2), la différence de potentiel (V34) 

entre les deux autres contacts (par exemple 3 et 4) est mesurable. Ainsi la résistance entre 

les contacts 3 et 4 provient de &�!z½ � j½ ��!.⁄  De même lorsque le même courant passe 

entre les contacts 1 et 4, et la résistance de contact entre 2 et 3 est calculée comme suit : 

&�½z! � j! ��½.⁄  La relation entre les deux résistances R12-34 et R14-23, est régie par l'équa-

tion suivante : 

 exp	
5� &�!z½ ¾� " a�µ	
5�&�½z! ¾⁄ � � 1⁄  3.1-14 

Où W et ρ sont respectivement l'épaisseur et la résistivité de l'échantillon. 

 

Le modèle pratique que nous avons utilisé pour appliquer la méthode de Van der Pauw est 

illustré à la Figure 3.1-8b dans laquelle il y a cinq carrés de taille égale. Le carré central est le 

matériau à tester et les quatre carrés extérieurs sont les contacts ohmiques. Ce modèle con-

duit à une version simplifié de l'équation 3.1-14, car R12-34 est égal à R14-23. Ainsi la résistivité 

du matériau est calculée comme suit ([Van59]) : 
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 ¾ � 5�&�!z½b�2  3.1-15 

 

Lorsque le procédé de Van der Pauw est utilisé pour mesurer la concentration des porteurs 

et leur mobilité dans le matériau, un courant est appliqué entre les deux premiers contacts 

opposé, par exemple 1 et 3 sur la Figure 3.1-8. La résistance entre les deux autres contre-

contacts 2 et 4, est alors mesurée. Une fois un champ magnétique ³©ª supplémentaire est 

appliquée verticalement sur l'échantillon un changement de la résistance de contact entre 2 

et 4 (ΔR) qui est mesurable est induit. Cette variation de résistance est liée au coefficient de 

Hall RH par ([Van59]) : 

 &B � �³ ∆& 3.1-16 

 

Ainsi, en introduisant la résistance ΔR mesurée dans l'équation 3.1-16 pour calculer le coeffi-

cient de Hall RH, et en mettant ensuite RH dans l'équation 3.1-13, La concentration des por-

teurs est déduite. La mobilité des porteurs est obtenue en mettant à la fois la concentration 

des porteurs et la résistivité dans l’équation ci-dessous : 

 ¾ �  1À � 1n��μ 3.1-17 

 

Les mesures obtenues par effet Hall ont été effectuées sur les Run technologiques 2 et 3 

(Tableau 3.1-3), à différents endroits des wafers pour vérifier l’homogénéité de ces derniers. 

 

 Coefficient de 

Hall RH (m2/C) 

Tension de Hall 

moyenne VH 

(mV) 

µn (cm-2/V.s) ns (cm-2) 

RUN 2 
54.3 

52.7 

1.62 

1.57 

1970 

1960 

1.15 v 10� 

1.17 v 10� 

RUN3 
51.6 

50 

1.57 

1.56 

1810 

1817 

1.24 v 10� 

1.22 v 10� 

Tableau 3.1-3 : Valeurs des mobilités (µn) et des densités de porteurs ns mesurées par effet 
Hall avec les trèfles de Van der Pauw (minimum deux trèfles mesurés sur chacun des Run 2 
et 3) 
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3.2 INSTRUMENTATION 

3.2.1 L’ANALYSEUR DE RÉSEAU VECTORIEL 

D’un point de vue théorique, un quadripôle quelconque peut être représenté par une ma-

trice carrée de dimension 2 qui peut être soit la matrice impédance [z] ou admittance [y], 

soit hybride [h] ou une matrice chaîne [k]. Ces diverses matrices expriment les relations 

entre les tensions et les courants d’entrée et de sortie. 

Lorsque des éléments distribués ou répartis (lignes de transmissions) doivent être utilisés à 

des fréquences supérieures à quelques Mégahertz, les notions de courant et de tension de-

viennent difficiles à mesurer car ces grandeurs varient le long de la ligne. Il est donc néces-

saire d’adopter une méthode générale permettant de caractériser tout type de quadripôle. 

Cette méthode est connue sous le nom de méthode des paramètres de répartition (para-

mètres S). Un quadripôle sera donc considéré comme une « boîte noire » dont il sera tenté 

de démontrer l’influence sur le signal appliqué au travers d’une matrice ne faisant intervenir 

que des coefficients de réflexion et/ou de transmission. Les paramètres S sont donc très uti-

lisés pour décrire le comportement électrique hyperfréquence de circuits linéaires en fonc-

tion du signal d’entrée et des impédances de source et de charge.  

 �»�»!� �  ÁY�� Y�!Y!� Y!!Â v �c�c!� 3.2-1 

La relation matricielle ci-dessus relie les paramètres Sij d’un quadripôle avec les ondes de 

puissances incidentes (ai) et les ondes de puissances réfléchies (bj) par les ports du dispositif 

comme présenté sur le graphe de fluence d’un quadripôle donné sur la Figure 3.2-1. 

 

Figure 3.2-1 : Graphe de fluence caractérisant un quadripôle par des paramètres S. 
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� Le paramètre S11 est le facteur de réflexion à l’entrée du quadripôle, la sortie étant 

adaptée. (a2=0) 

� Le paramètre S22 est le coefficient de réflexion à la sortie, l’entrée du quadripôle 

étant adaptée. (a1=0) 

� Le paramètre S21 est le coefficient de transmission du système, avec la sortie adap-

tée. (a2=0) 

� Le paramètre S12 est le coefficient de transmission inverse, avec l’entrée adaptée. 

(a1=0) 

Ces paramètres S sont généralement complexes, et sont donnés pour une impédance de 

référence de 50 Ω (cas de l’adaptation). Ils caractérisent le quadripôle à une fréquence don-

née et sont valables uniquement pour des circuits électriques fonctionnant en régime li-

néaire. Le quadripôle pour pouvoir être mesuré est très souvent relié à l’extérieur par des 

lignes d’accès. En haute fréquence les tensions et courants parcourant ces accès sont fonc-

tions de l’abscisse sur ces accès, en d’autres termes les paramètres S sont fonctions de 

« l’endroit » où sont définis les tensions et les courants. On dit alors qu’ils sont définis dans 

des plans de référence en entrée et en sortie. Pour obtenir les paramètres S d’un quadripôle, 

l’on utilise un analyseur de réseau vectoriel qui à la différence d’un analyseur de réseau sca-

laire permet d’obtenir le module et la phase des signaux. 

Au cours de ces travaux de thèse, pour la caractérisation on-wafer (sous pointes) de 

l’ensemble des composants en gamme millimétrique et submillimétrique, nous avons utilisé 

un analyseur de réseau vectoriel qui fonctionne en bande de base jusqu’à 24 GHz et qui est 

connecté à des modules d’extensions de fréquences de la société Oleson (OML) pour la 

bande de fréquence WR05 [140-220 GHz] et à des modules d’extension Rohde et Schwarz 

pour la bande de fréquence WR03 [220-325 GHz]. Pour comprendre le principe de fonction-

nement de l’analyseur de réseau, nous allons nous baser sur l’architecture interne d’un mo-

dule OML utilisé au sein du laboratoire Figure 3.2-2. 
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Figure 3.2-2 : Architecture interne d’un module d’extension de fréquence en bande G (140-
220 GHz) 

 

La source hyperfréquence injecte à l’entrée du module un signal sinusoïdal avec une fré-

quence allant de 17.5 à 27.5 GHz. L’impédance d’entrée est l’impédance de référence 50 Ω. 

La fréquence du signal RF est multipliée par 8 avant d’attaquer un pont réflectométrique qui 

est composé de deux coupleurs directifs en guide d’onde dont la directivité est de l’ordre de 

35dB. Le signal a1 arrive sur le coupleur 1, il est transmis avec un affaiblissement (A= -20×log 

S12) sur le test port, onde b2. Une partie de l’onde incidente arrivée à l’entrée du coupleur 1 

est prélevée et déviée vers l’accès appelé référence avec un couplage (C=10×log (P1/Pref)) ; 

l’onde bref qui se propage sur cet accès va se diriger vers un mélangeur qui est pompé de 

l’autre côté par un oscillateur local ; la fréquence intermédiaire de référence qui en résulte 

est amplifiée puis filtrée par un filtre passe bas, l’accès étant fermé sur l’impédance de réfé-

rence (accès adapté), idéalement aucune onde est réfléchi (aref=0), mais pour s’en assurer un 

isolateur est placé de part et d’autre du mélangeur. L’onde b2 qui sort du test port se pro-

page vers le quadripôle, une partie est donc transmise à travers le quadripôle et donne nais-

sance à une onde transmise b’ et une partie est réfléchie vers le test port, a2 cette onde qui 

revient attaque le coupleur 2. Une partie est prélevée sur l’accès test appelée onde btest, le 

reste est absorbé par un circulateur. Cet accès contient les mêmes composants que ceux 

présents sur l’accès référence. 

Définissons les ondes de puissance pour le réflectomètre à deux coupleurs directifs, relati-

vement à l’impédance de référence 50 Ω, et les ondes a’ et b’ en sortie du quadripôle Q à 

a1
a2

atestaref btestbref

b2

Vref Vtest

Q

b’

a’

b1
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caractériser relativement à la même impédance de référence 50 Ω. Les paramètres S’ij sont 

donc donnés par : 

 a2= S’11b2+S’12a’ 

b’= S’21b2+S’22a’ 
3.2-2 

 

Pour obtenir les coefficients de réflexion S’11 et de transmission S’21 du quadripôle à caracté-

riser, écrivons les équations caractérisant le pont réflectométrique : 

 b1= S12a2+S1testatest 

b2=S21a1+S2refaref 

bref=Sref2a2+Sreftestatest 

btest=Stest1a1+Stestrefaref 

3.2-3 

En partant de la définition générale des paramètres S, S1test= b1/atest (a1=0), S2ref= b2/aref 

(a2=0), Sref2= bref/a2 (aref=0), Sreftest= bref/atest (aref=0), Stest1= btest/a1 (atest=0), Stestref= btest/aref 

(atest=0). 

Les accès référence (ref) et test sont fermés sur leur impédances de référence 50 Ω, ce qui 

implique de façon théorique que aref et atest=0, on en déduit bref, bref= Vref/(Z0)1/2 et btest, btest= 

Vtest/(Z0)1/2. Lorsque l’analyseur de réseau effectue la mesure sur ce port de test, la sortie du 

quadripôle est fermé sur l’impédance de référence (50 Ω), soit : a’=0. On rappelle qu’en sor-

tie du quadripôle, V’= (a’+b’) √(Z0) ce qui se traduit par : 

 c! � Y��Ã »!  
»Ã � jÃ

6Ä� 3.2-4 

On en déduit donc : 

 »�;>»#;�# � j�;>j#;�# � Y!�;>Y!�YÅ��Y#;�#� � aYÅ�� 

»Å»#;�# � jÅj#;�# � Y!�YÅ!�Y#;�#� � aÅYÅ!� 

3.2-5 

Connaissant e et e’, la mesure des rapports Vref/Vtest et V’/Vtest en amplitude et en phase 

donne directement accès au coefficient de réflexion S’11 et au coefficient de transmission 

S’21. 

e est déterminé en remplaçant le quadripôle par une impédance connue, par exemple un 

court-circuit (coefficient de réflexion égal à -1). 

e’ est déterminé en remplaçant le quadripôle par une thru (coefficient de transmission égal à 

1). La mesure des paramètres S’22 et S’12 s’effectue sur le deuxième test port de l’analyseur 
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de réseau grâce à un « transfert switch ». La tête d’échantillonnage de l’analyseur de réseau 

qui contient les branches test et référence, permet de comparer Vtest (signal réfléchi ou 

transmis) et Vref (signal incident) en amplitude et en phase puis un système numérique de 

traitement de signaux permet à son unité de visualisation d’afficher la valeur mesurée. 

Comme tout système de mesure, ou tout composant, en l’occurrence dans le domaine des 

hyperfréquences (coupleurs, isolateurs, impédance des résistances de terminaison diffé-

rente de 50 Ω…), un certain nombre d’imperfections existent. Ces erreurs qui influent sur la 

mesure peuvent être systématiques, aléatoires ou dues aux dérives d’environnement (tem-

pérature, humidité). 

 

� Les erreurs systématiques 

 

Ces erreurs sont liées à la séparation des signaux via les coupleurs à l’intérieur des 

ponts réflectométriques, aux câbles, aux transitions et aux convertisseurs de fré-

quence.Un coupleur directionnel idéal fournit un signal de sortie dans la branche 

couplée proportionnel au signal mesuré se déplaçant dans une direction de la 

branche principale, alors qu’il ne produit aucun signal pour une onde se déplaçant 

dans la direction opposée. La différence entre la sortie du coupleur et le signal 

d’entrée mesuré est le facteur de couplage (de l’ordre de 10-30 dB). Dans le cas réel, 

un signal se déplaçant dans la direction opposée dans le coupleur produit une ré-

ponse indésirable à la sortie du coupleur. Ce signal indésirable est défini comme la 

fuite du coupleur. La différence entre le facteur de couplage et la fuite du coupleur 

est appelée la directivité du coupleur. Cette directivité est d’autant plus sensible sur 

la précision des mesures que le coefficient de réflexion à mesurer est faible. 

Il y a également la désadaptation de source, c'est-à-dire la différence entre 

l’impédance d’entrée du composant à mesurer et l’impédance de l’analyseur de ré-

seau, elle a d’autant plus d’importance que le coefficient de réflexion à mesurer est 

élevé (cas de composants fortement réflectifs comme la plupart des nanostructures). 

Le même raisonnement s’applique à l’impédance de sortie du composant sous test. 

Appelé désadaptation de charge, elle intervient lors d’une mesure en quadripôle et 

prend une importance considérable lorsque l’interaction de la sortie sur l’entrée est 

élevée. Ensuite, les réponses en fréquence de tous les éléments du système en 

transmission et en réflexion. Enfin, une petite partie du signal incident peut être émis 
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depuis le test port 1 et être détectée au récepteur sur le test port 2 sans passer par 

les ponts réflectomètres. Cette fuite indésirable qui correspond au couplage entre les 

deux ports du transfert switch correspond à l’isolation. 

Toutes ces erreurs systématiques peuvent être prises en compte par les mesures de 

calibrage, ce qui permet ensuite de revenir aux paramètres du dispositif sous test 

seul. 

 

� Les erreurs aléatoires 

 

Ce type d’erreur comprend principalement le bruit du système de mesure et la répé-

tabilité des connexions. Elles ne peuvent pas être considérées lors du calibrage et ne 

sont donc pas prises en compte dans les méthodes de calibrage. Cependant pour mi-

nimiser leurs effets, il est possible d’utiliser les ressources de l’analyseur de réseau 

telles que le moyennage ou la largeur de la bande passante (I.F bandwith). On peut 

également utiliser une clé dynamométrique pour assurer une bonne reproductibilité 

du serrage. 

 

� Les erreurs de dérive d’environnement 

 

Ce type d’erreur est lié aux évolutions de la température et de l’humidité de la pièce 

où se trouve le banc de mesure. Ce type d’erreur ne peut être pris en compte par le 

calibrage. Il est néanmoins possible de les minimiser en plaçant le banc de mesure 

dans une salle où la température est régulée. En effet, la température est un para-

mètre essentiel car elle peut agir sur une dérive de la fréquence et aussi sur la lon-

gueur des câbles semi-rigides utilisés dont certains ont une longueur supérieure au 

mètre. 

Une dernière cause d’erreur qui intervient sur les facteurs de réflexion et de trans-

mission indépendante de toutes celles citées précédemment est liée à la dynamique 

de mesure de l’analyseur. Pour s’affranchir de ce type de problème, il faut absolu-

ment rester dans la zone linéaire du système pour que les convertisseurs de fré-

quence fonctionnent correctement. De façon à éviter cette erreur, des mesures de 

paramètre Sij sur des éléments passifs sont effectuées en fonction du niveau de puis-

sance injectée. L’apparition d’une variation dans les résultats de ces mesures permet 

de définir le niveau limite à ne pas dépasser. 
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Après avoir décrit les différents types d’erreurs et les manières de les minimiser, il est néces-

saire de choisir la méthode de calibrage la mieux adaptée au dipôle ou au quadripôle à me-

surer pour tenir compte des erreurs systématiques ([Hie08]). La performance de ce calibrage 

dépend des performances des étalons utilisés. Ainsi, au laboratoire, en fonction de la confi-

guration du banc de mesure pour mesurer les éléments passifs, en câble coaxial ou en guide 

d’onde sera utilisée respectivement la méthode de calibration, SOLT (Short, Open, Load, 

Thru), puisque les étalons  court-circuit (CC), circuit-ouvert (CO) et charge adaptée Z0 sont 

d’excellentes qualités la réalisation de ces derniers étant plus facile (milieu non dispersif 

coaxial), et la LRRM (Line, Reflect, Reflect, Match) compte tenu de la nature dispersive du 

milieu. Pour le calibrage un port servant à effectuer la mesure sur un dipôle comme le cas de 

nos Self-Switching Diodes, nous faisons une calibration SOL (Short, Open, Load). Afin de ne 

pas alourdir le manuscrit, les différentes méthodes de calibration seront développées en 

annexe. 

3.2.2 L’ANALYSEUR DE SPECTRE ET MESURE DE PUISSANCE 

Un autre instrument largement utilisé au cours de cette thèse aussi bien pour la caractérisa-

tion spectrale des modules d’extension de fréquence que pour la mesure de puissance de 

l’analyseur de réseau ou encore pour la mesure d’émission de la Self switching Diode utilisée 

comme oscillateur, est l’analyseur de spectre. Le FSU de la société Rohde & Schwarz utilisé 

au laboratoire, fonctionne de base de 20 Hz à 67 GHz. Un mélangeur subharmonique ex-

terne en guide d’onde est nécessaire pour étendre la fréquence de fonctionnement du FSU 

au delà de 67 GHz. Les mélangeurs ayant une bande de fréquence d’utilisation limitée, deux 

bancs de mesures différents sont nécessaires, utilisant naturellement deux mélangeurs sous-

harmoniques différents l’un fonctionnant en bande G (140-220 GHz) et l’autre en bande J 

(220-325 GHz). La Figure 3.2-3 montre l’architecture interne simplifiée d’un analyseur de 

spectre ([Wit06]). L’atténuateur à l’entrée limite la puissance d’entrée du signal pour éviter 

de saturer le mélangeur. Si le signal est faible, il est amplifié par un amplificateur faible bruit. 

Un filtre passe bas fonctionnant comme un présélecteur permet de filtrer les fréquences 

indésirables avant d’attaquer le mélangeur. Le cœur de l’instrument est son mélangeur in-

terne qui permet une conversion vers les basses fréquences du signal RF en le mélangeant 

avec le signal variable provenant de l’oscillateur local. La fréquence intermédiaire qui en 

résulte passe à travers un filtre passe bande assez sélectif appelé RBW (Resolution Band-



 

Width) qui permet d’atténuer le bruit intrinsèque contenu dans le signal et l’amplifie avant 

qu’il soit détecté par le mesureur de puissance. La mesure de la puissance ou l’amplitude du 

signal est transférée à un microprocesseur p

le filtre vidéo où le bruit de trace est lissé. Le signal atteint finalement un convertisseur an

logique-numérique dans lequel il est numérisé pour le post traitement et l’affichage.

Figure 3.2-3 : Architecture interne simplifiée d’un analyseur de spectre. 

 

Pour faire l’étalonnage en puissance du signal injecté sur nos composants en configuration 

détection, nous avons utilisé un mesureur de puissance le PM4. Le PM4 est un détecteur 

calorimétrique de chez VDI (Erickson power meter) fonctionnant de 75 GHz à 2 THz 

Il est composé d’une tête de capteur et d’une unité de traitement et d’a

capteur utilise la méthode de calorimétrie pour la mesure de puissance. Il dispose de deux 

absorbant large bande bien apparié qui sont incorporé

bande W. Le premier est l’absorbant de test qui absorbe les 

radiation et les transforme en chaleur ce qui entraîne une augmentation de la température. 

L’autre absorbeur est appelé absorbeur de référence et est connecté à l’unité de contrôle 

central. Un contrôle précis du courant conduit à un changement de te

momètre relie les deux absorbeurs et détecte la différence de température entre eux. Lor

que le signal incident arrive sur le premier absorbeur dans le guide d’onde, la température 

augmente. Quant au thermomètre, il 

absorbeurs et envoie une requête à l’unité de contrôle qui augmente ensuite le courant de 

référence pour l’absorbeur de référence jusqu’à ce que la température soit égale dans les 

deux. En calculant le courant appliqué à l’abso

cident absorbé par l’absorbant de test est calculée.

L’un des inconvénients de ce type de mesureur de puissance est qu’il est non cohérent. 

Certes, il est très large bande mais il utilise la fréquence de coupure

comme fréquence de coupure basse de fonctionnement.

Width) qui permet d’atténuer le bruit intrinsèque contenu dans le signal et l’amplifie avant 

qu’il soit détecté par le mesureur de puissance. La mesure de la puissance ou l’amplitude du 

à un microprocesseur pour affichage. Le signal utile continue à travers 

le filtre vidéo où le bruit de trace est lissé. Le signal atteint finalement un convertisseur an

numérique dans lequel il est numérisé pour le post traitement et l’affichage.

: Architecture interne simplifiée d’un analyseur de spectre. 

Pour faire l’étalonnage en puissance du signal injecté sur nos composants en configuration 

ilisé un mesureur de puissance le PM4. Le PM4 est un détecteur 

calorimétrique de chez VDI (Erickson power meter) fonctionnant de 75 GHz à 2 THz 

Il est composé d’une tête de capteur et d’une unité de traitement et d’affichage. La tête de 

capteur utilise la méthode de calorimétrie pour la mesure de puissance. Il dispose de deux 

absorbant large bande bien apparié qui sont incorporés dans le même guide d’onde en 

bande W. Le premier est l’absorbant de test qui absorbe les photons incidents issu

radiation et les transforme en chaleur ce qui entraîne une augmentation de la température. 

L’autre absorbeur est appelé absorbeur de référence et est connecté à l’unité de contrôle 

central. Un contrôle précis du courant conduit à un changement de température. Un the

momètre relie les deux absorbeurs et détecte la différence de température entre eux. Lor

que le signal incident arrive sur le premier absorbeur dans le guide d’onde, la température 

augmente. Quant au thermomètre, il mesure la différence de température entre les deux 

absorbeurs et envoie une requête à l’unité de contrôle qui augmente ensuite le courant de 

référence pour l’absorbeur de référence jusqu’à ce que la température soit égale dans les 

deux. En calculant le courant appliqué à l’absorbant de référence, la puissance du signal i

cident absorbé par l’absorbant de test est calculée. 

L’un des inconvénients de ce type de mesureur de puissance est qu’il est non cohérent. 

Certes, il est très large bande mais il utilise la fréquence de coupure du guide rectangulaire 

comme fréquence de coupure basse de fonctionnement. Ce qui signifie que le capteur a
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Width) qui permet d’atténuer le bruit intrinsèque contenu dans le signal et l’amplifie avant 

qu’il soit détecté par le mesureur de puissance. La mesure de la puissance ou l’amplitude du 

our affichage. Le signal utile continue à travers 

le filtre vidéo où le bruit de trace est lissé. Le signal atteint finalement un convertisseur ana-

numérique dans lequel il est numérisé pour le post traitement et l’affichage. 

 

: Architecture interne simplifiée d’un analyseur de spectre. ([Wit06]) 

Pour faire l’étalonnage en puissance du signal injecté sur nos composants en configuration 

ilisé un mesureur de puissance le PM4. Le PM4 est un détecteur 

calorimétrique de chez VDI (Erickson power meter) fonctionnant de 75 GHz à 2 THz ([Vir09]). 

ffichage. La tête de 

capteur utilise la méthode de calorimétrie pour la mesure de puissance. Il dispose de deux 

dans le même guide d’onde en 

photons incidents issus de la 

radiation et les transforme en chaleur ce qui entraîne une augmentation de la température. 

L’autre absorbeur est appelé absorbeur de référence et est connecté à l’unité de contrôle 

mpérature. Un ther-

momètre relie les deux absorbeurs et détecte la différence de température entre eux. Lors-

que le signal incident arrive sur le premier absorbeur dans le guide d’onde, la température 

e température entre les deux 

absorbeurs et envoie une requête à l’unité de contrôle qui augmente ensuite le courant de 

référence pour l’absorbeur de référence jusqu’à ce que la température soit égale dans les 

rbant de référence, la puissance du signal in-

L’un des inconvénients de ce type de mesureur de puissance est qu’il est non cohérent. 

du guide rectangulaire 

Ce qui signifie que le capteur ab-
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sorbe la somme de tous les signaux qui sont au-dessus de la fréquence de coupure du guide 

d’onde. En d’autres termes, si une source de signal génère des harmoniques à des fré-

quences supérieures à celle du guide, la somme de ces harmoniques se retrouve donc in-

cluse dans la mesure de puissance délivrée par le PM4. Dans ce cas de figure, la solution 

idéale serait de disposer d’un filtre passe bande sélectif à l’entrée du PM4. Cependant, ces 

filtres sont difficiles à réaliser et nous n’en disposons pas au laboratoire. Comme nous le 

verrons par la suite, nous avons fait une étude spectrale de notre générateur de signal prin-

cipal à savoir l’analyseur de réseau afin de vérifier la pureté des raies dans les différentes 

bandes de fréquence que nous utilisons à savoir la bande G (140-220 GHz) et la bande J 

(220-325 GHz). 

3.2.3 LA DÉTECTION SYNCHRONE 

Lorsque l’on cherche à mesurer un signal assez faible, en règle générale, on a tout intérêt à 

moduler ce signal afin de minimiser le bruit prépondérant à basse fréquence dans les circuits 

électroniques à savoir le bruit de Flicker. Ce bruit lié à la présence de défauts ou d’impuretés 

dans le semi-conducteur est défini par un coefficient empirique (K) qui est lié à la technolo-

gie et aux caractéristiques des composants. Sa dépendance spectrale en basse fréquence 

évolue en 1/Fα (α compris entre 0.8 et 1.3). On vient donc moduler le signal afin d’effectuer 

une mesure à une fréquence où ce bruit est minimum. 

 

Figure 3.2-4 : Chaine de mesure, le signal d’amplitude A à mesurer étant modulé avec une 
fréquence de modulation fm. Gd est le gain en tension, Beq est la bande passante équivalente 
de bruit. 

 

La Figure 3.2-4 présente une chaine de mesure classique où le signal arrivant sur le détec-

teur est modulée à une fréquence Fm liée à la zone où la densité spectrale de son bruit est 

minimum. Cependant il est impératif de choisir une fréquence qui se trouve dans le gabarit 

de l’amplificateur. Enfin, on trouve en sortie un filtre sélectif qui est en général un filtre 
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passe bande, ce dernier va permettre de ne conserver en sortie que la fréquence de modula-

tion. Si on considère que le bruit est caractérisé par une puissance σb
2 et qu’il est constant 

sur une bande de fréquence communément appelé bande équivalente de bruit, en calculant 

le rapport signal sur bruit avant et après filtrage, on remarque clairement que l’amélioration 

du rapport signal sur bruit est relié à la bande passante Δf du filtre sélectif. 

Avant filtrage YT&�< � 10 b^d��
Æ
ÇÈ

r�! 2i
À�! É

ÊË 3.2-6 

Après filtrage YT&�< � 10 b^d��
Æ
ÇÈ

r�! 2i
À�! v W�³;}É

ÊË 3.2-7 

Comme cela a été mentionné, l’équation (3.2-7) permet de mettre en évidence le rôle du 

filtre sélectif sur la qualité du signal en réduisant le bruit, le signal étant modulé à une fré-

quence Fm, le bruit majoritaire dans la chaîne de mesure est en général le bruit thermique 

celui dit de Johnson et est essentiellement lié à la résistance des composants (σb
2= 4KTBR). 

Un très bon facteur de qualité (bande passante étroite) est donc nécessaire. 

 Ì � �?W� 3.2-8 

Nos mesures se font dans la gamme des longueurs d’ondes millimétriques voir submillimé-

triques. A ces fréquences, les sources disponibles ont de faibles puissances, on se doit donc 

de savoir mesurer des signaux de très faibles amplitudes pouvant être de l’ordre de 

quelques nanovolts (en fonction du type de détecteur). Supposons un signal d’amplitude 10 

nV modulé à une fréquence de 10 kHz ; un bon amplificateur faible bruit (Low noise ampli-

fier) à une tension de bruit de l’ordre de 5 nV/(Hz)1/2, si l’on considère que sa bande pas-

sante est de 100 kHz et que son gain en tension est de 1000, on peut espérer avoir en sortie 

de l’amplificateur un signal d’amplitude (10 nV*1000)= 10 µV. En ce qui concerne le bruit, en 

sortie de l’amplificateur, le bruit étant de type blanc Gaussien, la bande passante équiva-

lente de bruit (Beq) peut être considérée comme étant égale à celui de la bande passante de 

l’amplificateur (Beq= 100 kHz). La valeur quadratique moyenne de la tension du bruit en sor-

tie de l’amplificateur est donc de 1.6 mV (√(25*100.103) *1000). Le rapport signal sur bruit 

qui en découle est donc de -44 dB avant filtrage. 



 

Si l’on applique maintenant un filtrage avec un filtre de très bonne sélectivité (Q=100) centré 

sur la fréquence de modulation de 10 kHz, tous les signaux contenus dans les 100 Hz 

(10kHz/Q) de bande seront détectés. Le b

(√(25*100)*1000) ce qui conduit à un rap

l’amélioration du rapport signal sur bruit, on ne parvient pas à mesurer le signal qui reste 

noyé dans le bruit en dépit de l’uti

sir à mesurer ce signal on va donc faire appel à une technique complémentaire appelée 

détection synchrone. 

Depuis leur invention dans les années 60, les amplificateurs synchrones (Lock

chaque fois qu’on doit mesurer l’amplitude et/ou la phase d’un signal de fréquence connue 

en présence du bruit ou tout simplement noyé dans le bruit. En effet, Les amplificateurs sy

chrones ont la capacité de donner des résultats précis, même lor

de fois plus grand que le signal à mesurer. Les amplificateurs synchrones 

fréquence de référence (fourni par un générateur de fonction ou d’un oscillateur) fixe à l

quelle le signal est modulé. Une démodulation 

même fréquence que celle à laquelle elle a été modulée, on dit alors que l’amplificateur 

détection synchrone est verrouillé ou synchronisé sur la référence. Sur la 

considère que le signal de référence est une onde carrée de fréquence (w

signal de sortie synchronisé d’un générateur de fonction. Si la sortie sinusoïdale du génér

teur de fonction est utilisée comme source, la réponse du détecteur est un signal de la forme 

Vsigsin (wRt+Θsig) où Vsig est l’amplitude du signal d’excitation, W

référence et Θsig est la phase du signal.

Figure 3.2-5 : Signal de modulation (Référence), Signal à moduler (Signal), Signal modulé r
ceptionné au lock-in (Lock-in).

 

Si l’on applique maintenant un filtrage avec un filtre de très bonne sélectivité (Q=100) centré 

sur la fréquence de modulation de 10 kHz, tous les signaux contenus dans les 100 Hz 

(10kHz/Q) de bande seront détectés. Le bruit en sortie du filtre sera donc de 50 µV 

) ce qui conduit à un rapport signal sur bruit de -

l’amélioration du rapport signal sur bruit, on ne parvient pas à mesurer le signal qui reste 

noyé dans le bruit en dépit de l’utilisation d’un filtre d’une très bonne sélectivité. Pour réu

sir à mesurer ce signal on va donc faire appel à une technique complémentaire appelée 

Depuis leur invention dans les années 60, les amplificateurs synchrones (Lock

mesurer l’amplitude et/ou la phase d’un signal de fréquence connue 

en présence du bruit ou tout simplement noyé dans le bruit. En effet, Les amplificateurs sy

chrones ont la capacité de donner des résultats précis, même lorsque le bruit est un millier 

de fois plus grand que le signal à mesurer. Les amplificateurs synchrones 

fréquence de référence (fourni par un générateur de fonction ou d’un oscillateur) fixe à l

quelle le signal est modulé. Une démodulation permet de récupérer le signal en 

même fréquence que celle à laquelle elle a été modulée, on dit alors que l’amplificateur 

synchrone est verrouillé ou synchronisé sur la référence. Sur la 

considère que le signal de référence est une onde carrée de fréquence (w

de sortie synchronisé d’un générateur de fonction. Si la sortie sinusoïdale du génér

teur de fonction est utilisée comme source, la réponse du détecteur est un signal de la forme 

est l’amplitude du signal d’excitation, WR est la pulsation du signal de 

est la phase du signal. 

 

: Signal de modulation (Référence), Signal à moduler (Signal), Signal modulé r
in). 
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Si l’on applique maintenant un filtrage avec un filtre de très bonne sélectivité (Q=100) centré 

sur la fréquence de modulation de 10 kHz, tous les signaux contenus dans les 100 Hz 

ruit en sortie du filtre sera donc de 50 µV 

-13.98 dB, malgré 

l’amélioration du rapport signal sur bruit, on ne parvient pas à mesurer le signal qui reste 

lisation d’un filtre d’une très bonne sélectivité. Pour réus-

sir à mesurer ce signal on va donc faire appel à une technique complémentaire appelée la 

Depuis leur invention dans les années 60, les amplificateurs synchrones (Lock-in) sont utilisés 

mesurer l’amplitude et/ou la phase d’un signal de fréquence connue 

en présence du bruit ou tout simplement noyé dans le bruit. En effet, Les amplificateurs syn-

sque le bruit est un millier 

de fois plus grand que le signal à mesurer. Les amplificateurs synchrones nécessitent une 

fréquence de référence (fourni par un générateur de fonction ou d’un oscillateur) fixe à la-

permet de récupérer le signal en sortie à la 

même fréquence que celle à laquelle elle a été modulée, on dit alors que l’amplificateur à 

synchrone est verrouillé ou synchronisé sur la référence. Sur la Figure 3.2-5, on 

considère que le signal de référence est une onde carrée de fréquence (wR) qui peut être le 

de sortie synchronisé d’un générateur de fonction. Si la sortie sinusoïdale du généra-

teur de fonction est utilisée comme source, la réponse du détecteur est un signal de la forme 

pulsation du signal de 

: Signal de modulation (Référence), Signal à moduler (Signal), Signal modulé ré-
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Les amplificateurs synchrones génèrent leur propre signal de référence, usuellement en uti-

lisant une boucle à verrouillage de phase (Phase locked loop) verrouillée sur la référence 

externe. Le signal généré par la référence interne est VLsin (wLt+Θref). 

Le lock-in amplifie le signal et le multiplie par sa référence en utilisant un détecteur de phase 

(Phase sensitive Detection) ou un mélangeur. La sortie du mélangeur est composée de plu-

sieurs termes, incluant le produit des deux ondes sinusoïdales. 

 

j· � j��ZjL sinÎ��G "  ��ZÏ sinÎ�LG "  �;>Ï  

j· � 12 j��ZjL cosÎm��
�LoG " Ф��Z 
 Ф�;>Ï 
 12 j��ZjL cosÎm�� " �LoG " Ф��Z " Ф�;>Ï 3.2-9 

 

La tension VM en sortie du mélangeur est donc composée de deux signaux alternatifs, si elle 

passe dans un filtre passe bas, les signaux sont éliminés. Cependant, si la pulsation de réfé-

rence et celle du signal sont identiques, la composante contenant la différence de fréquence 

identique conduira à la production d’un signal DC proportionnel à l’amplitude du signal Vsig. 

 

j· � 12 j��ZjL cosÎФ��Z
Ф�;>Ï 3.2-10 

 

La performance de démodulation des différents amplificateurs synchrones disponibles sur le 

marché va donc dépendre de la nature physique du mélangeur et du filtre (analogique ou 

numérique). 

Dans la réalité, le signal issu de la source est entaché de bruit, sachant que le filtre passe bas 

détecte des signaux de fréquences très proche de la fréquence de référence. Les signaux 

bruités à des fréquences largement supérieures à la référence sont atténués par le filtre. 

Ceux proches de la fréquence de référence vont produire en sortie du filtre une tension AC 

de très faible amplitude (wbruit-wref). Le degré d’atténuation de cette tension AC produite, 

comme nous l’avons vu ci-dessus, dépend de la sélectivité du filtre. 

Nous comprenons donc que nous avons besoin que la fréquence de modulation du signal 

soit la même que la fréquence de référence. Cependant, non seulement les fréquences doi-

vent être identiques mais la phase entre les signaux ne doit pas changer au cours du temps. 

Autrement, le terme cos (Θsig-Θref) va changer et la tension en sortie du filtre ne sera pas un 

signal continu, Figure 3.2-5. En d’autres termes la référence de l’amplificateur synchrone 

doit être verrouillée en phase avec le signal de référence modulé. Pour cela, l’amplificateur 
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synchrone utilise une boucle à verrouillage de phase pour générer le signal de référence. Un 

signal de référence extérieure (dans notre cas ce signal est une onde carrée) est fourni à 

l’amplificateur synchrone (sur sa voie référence). La boucle à verrouillage de phase à 

l’intérieur de l’amplificateur synchrone verrouille la référence interne de l’oscillateur sur 

cette référence externe conduisant ainsi à une onde sinusoïdale de référence qui a la pulsa-

tion wR avec un déphasage fixée à Θref. L’avantage de ce système est que la boucle à ver-

rouillage de phase suit activement la référence externe (asservissement du signal de réfé-

rence), donc un changement sur la fréquence de référence du signal extérieur n’affecte pas 

la mesure. 

On a montré qu’en sortie du mélangeur on a un signal proportionnel à Vsigcos(Θ), où Θ est la 

différence de phase entre le signal et la référence de l’oscillateur interne de l’amplificateur 

synchrone, Θ=(Θsig-Θref). En ajustant Θref on peut annuler la phase, auquel cas on récupère en 

sortie Vsig ; (cosΘ=1). Inversement, si Θ= 90° il n’y aura rien en sortie. Dans ce cas, 

l’amplificateur synchrone contenant un seul mélangeur est appelé verrouillage à une phase 

(Single Phase Lock-in). 

Cette dépendance de phase peut être éliminée en ajoutant un deuxième mélangeur. Si le 

second mélangeur multiplie le signal avec la référence de l’oscillateur déphasé de 90° 

(VLsin[wLt+Θref+90°]). A la sortie du filtre passe bas, on aura un signal proportionnel à 

VsigsinΘ. Nous avons donc deux sorties, une dite en phase proportionnelle à X=VsigcosΘ et 

l’autre en quadrature de phase proportionnelle à Y=VsigsinΘ. En calculant le module R 

(X2+Y2)1/2 on annule la dépendance en phase. Les amplificateurs synchrones capables de réa-

liser cette fonction sont appelés dual phase lock in, ils possèdent donc deux oscillateurs de 

référence rigoureusement identiques déphasés de 90° l’un de l’autre. Θ la phase entre le 

signal et le lock in est définie comme suit : Θ= tan-1(Y/X). 

3.3 CARACTÉRISATION STATIQUE 

Après une présentation des étapes de fabrication des composants et des outils de caractéri-

sation nécessaires à la mesure de ceux-ci, les caractéristiques électriques de ceux-ci seront 

présentées dans cette section. 
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3.3.1 MESURES EXPÉRIMENTALES DU RUN 1 ET 

COMPARAISON AVEC LA SIMULATION MONTE-CARLO. 

Après la fabrication des Self-Switching Diodes (SSDs), nous avons effectué des mesures sta-

tiques pour valider le procédé technologique de fabrication mais également pour confronter 

les résultats de mesures avec les simulations Monte-Carlo afin que nos collègues de 

l’université de Salamanque puissent affiner leurs modélisations. 

L’ensemble des mesures statiques de ce premier RUN a été effectué sur un équipement 

fourni par cascade microtech, nous avons utilisé une alimentation programme HP4142 piloté 

via le logiciel ICCAP. Le Tableau 3.3-1 résume les différentes topologies fixées en collabora-

tion avec les partenaires du consortium. 

 

 

 Topo_1 

(nm) 

Topo_2 

(nm) 

Topo_3 

(nm) 

Topo_4 

(nm) 

Topo_5 

(nm) 

Topo_6 

(nm) 

Topo_7 

(nm) 

Topo_8 

(nm) 

a=C 400 400 400 400 800 800 800 800 

L 1000 1000 1000 1000 2000 2000 2000 2000 

F 200 200 200 200 200 200 200 200 

WH 50 50 100 100 50 50 100 100 

WV 100 100 200 200 100 100 200 200 

W 75 150 75 150 75 150 75 150 

Tableau 3.3-1 : Topologies des différentes SSDs fabriquées lors du premier RUN. 

 

Sur la Figure 3.3-1, un exemple de caractéristiques I-V pour des SSDs ayant une longueur de 

canal de 1 et 2 µm est montré. Comme abordé lors des simulations préliminaires des SSDs, à 

paramètres fixes, lorsque nous faisons varier la longueur du canal de 1 à 2 µm, nous obser-

vons un changement de pente au niveau de la saturation, cela s’explique du fait que pour 

une même vitesse de porteurs, v = µE le champ électrique étant proportionnel au rapport 

entre la tension appliquée et la longueur, E= U/L, en diminuant la longueur du canal, la satu-
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ration du courant intervient un peu plus tôt. Pour les SSDs en réseau (1, 4, 16 et 32 en paral-

lèles), nous observons bien un courant qui suit une loi d’échelle linéaire en fonction du 

nombre de SSD en réseau, ce qui montre qu’il n’y a pas de limitation apparente de la ther-

mique due à l’utilisation d’un substrat Silicium, ce résultat valide la fabrication d’un grand 

nombres de SSD en parallèle (jusqu’à 32 dans ce premier RUN).  

 

Figure 3.3-1 : (a) Caractéristiques I-V de 1, 4, 16, 32 SSDs de topologie identique, la largeur 
du canal est de 75 nm, la longueur du canal 1 µm, la largeur des recess est de 50 nm. (b) ca-
ractéristiques I-V de 1 SSD mettant en évidence l’influence de la largeur et de la longueur du 
canal ; en bleu et rouge seule la longueur du canal varie, respectivement de 2 et 1 µm pour 
une largeur de canal de 150 nm ; en vert et noir, pour une largeur de canal de 75 nm on pré-
sente respectivement les caractéristiques pour une longueur de canal de 2 et 1 µm. L’ évolu-
tion du courant en fonction du nombre de SSD en réseau présentée en inset est donnée 
pour une tension de 10 V. 

  

Un rendement de fabrication conséquent a été obtenu au regard de l’ensemble des compo-

sants mesurés (plus de 80% de reproductibilité sur les différents réticules). Concernant 

l’influence de la largeur du recess, en comparant deux SSDs à paramètres fixes où l’on fait 

uniquement varier la largeur du recess de 100 à 50 nm, on remarque que la dissymétrie 

(tension positive par rapport à la tension négative) du composant augmente lorsque l’on 
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diminue la largeur du recess comme montré sur la Figure 3.3-2 où la différence entre le cou-

rant en direct et en inverse (à + 10 V et – 10V) est représentée en fonction de la largeur du 

recess.  

 

Figure 3.3-2 : Mise en évidence de l’évolution du courant dissymétrique en polarisation di-
recte et inverse à +/- 10 V en fonction de largeur du recess horizontal pour une SSD de lar-
geur de canal 150 nm en rouge et 75 nm pour la courbe en rouge. 

 

Ces résultats confirment les prédictions qualitatives de la simulation Monte-Carlo parmi les-

quelles, la réduction de la largeur du recess horizontal conduit à une augmentation de 

l’intensité du champ électrique latéral localisé autour des tranchées, ce qui permet de mieux 

confiner les électrons dans le canal et ainsi augmenter la dissymétrie de la SSD. L’ensemble 

du comportement de la SSD en fonction de la largeur, de la longueur du canal et de la lar-

geur du recess décrit par la simulation a donc été vérifié et validé par les mesures expéri-

mentales statiques. 

Une fois les mesures statiques terminées sur ce premier RUN technologique, nous avons 

comparé la simulation avec les résultats expérimentaux obtenus. Comme première étape, 

pour affiner le modèle, nous avons déterminé à partir des mesures, la longueur de la zone 

de déplétion crée par les charges de surface présentes autour des zones gravées des SSDs. 

Pour ce faire, à partir des caractéristiques I-V mesurées sur les composants avec différentes 

longueurs et largeurs de canal comme montré sur la Figure 3.3-3a, nous avons calculé la ré-

sistance d’accès et la déplétion latérale. La résistance à faible polarisation de la SSD peut 

être donnée par cette équation : 

 & � 2&� " &Ð 7º 
 2º� 3.3-1 

Où R□ est la résistance carrée de la couche, Rc la résistance de la région d’accès à la SSD, L la 

longueur du canal, W la largeur du canal et Wd la déplétion latérale. La méthode pour ex-
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traire Rc et Wd est illustrée sur les Figure 3.3-3 (a) et (b). En représentant la résistance totale 

en fonction de la longueur du canal, il est possible de déterminer la valeur de la résistance 

d’accès en extrapolant à zéro la longueur du canal. Les valeurs obtenues pour Rc sont 930 et 

2600 Ω pour des largeurs de canaux qui sont respectivement de 75 et 150 nm Figure 3.3-3b. 

Une fois Rc connue, en représentant 1/(R-2Rc) en fonction de la largeur du canal et en extra-

polant à zéro, on peut déterminer la largeur de déplétion Wd. Nous avons trouvé la même 

largeur de déplétion Wd autour de 25 nm pour les SSDs de longueurs L= 1 et 2 µm à tempé-

rature ambiante Figure 3.3-3c. 

 

Figure 3.3-3 : (a) Courbes I-V expérimentales des SSDs avec différentes longueurs et largeurs 
de canaux.(b)résistance sous faible polarisation des SSDs de différentes largeurs de canal en 
fonction de la longueur du canal. (c) 1/(R-2RC) en fonction de la largeur du canal pour des 
SSDs de différentes longueurs.  

 

L’extrapolation à zéro du courant de saturation tracé en fonction de la largeur du canal 

donne une valeur de déplétion latérale d’environ 16 nm, cette valeur est proche des 25 nm 

mais obtenu dans des conditions de polarisation totalement différentes (haute tension ap-

pliquée sur l’anode). Dans la simulation Monte-Carlo, l’application d’une forte polarisation 
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sur l’anode neutralise l’effet des charges de surface (avec le modèle de charge de surface 

constante) et une accumulation des électrons à la place d’une déplétion est observée sur les 

parois du canal, ce qui se traduit par un certain écart conséquent entre les simulations pré-

liminaires et les mesures. 

Une fois Wd connue, nous pouvons fixer la valeur de la charge de surface à utiliser dans la 

simulation Monte-Carlo. La Figure 3.3-4 montre la comparaison entre la mesure et la simula-

tion de quelques courbes I-V pour une SSD fabriquée de longueur de canal 1 µm, de largeur 

de canal 75 nm, de largeur du recess horizontal 50 nm, de largeur de recess vertical 100 nm 

et de longueur de zone d’accès à la SSD de 400 nm ; Ndb= 2.1017 cm-3 (valeur typique consi-

déré plus loin) et σ= -0.5.1012cm-2 (Valeur correspondant à une dépletion Wd de 25 nm en 

utilisant Wd=σ/Ndb). Dans la comparaison, pour le calcul du courant absolu, une valeur de la 

dimension non simulée Z=ns/NDb= 5.10-5 cm est considérée (pour prendre en compte une 

quantité correcte d’électrons dans le canal) correspondant à une densité d’électrons dans le 

gaz bidimensionnel, ns=10.1012 cm-2. Comme observé, ni la pente à faible tension, ni la ten-

sion de saturation, ni le courant de saturation ne sont correctement reproduits par la simula-

tion. En particulier, la tension et le courant de saturation que nous avons mesuré sont beau-

coup plus faible que ceux obtenus à travers la simulation (j�[#Ñ@ÒÓ)é~5 j; j�[#Ò+ÑÓÖé � 15 j ; 
exemple donné pour une SSD) 

Les collègues de Salamanque ont modifié les valeurs des paramètres NDb et σ bien sur en 

gardant toujours une largeur de déplétion Wd de 25 nm pour essayer de reproduire la con-

ductance dans la zone ohmique et la saturation du courant des SSDs. Comme observé sur la 

Figure 3.3-4b pour des faibles valeurs de NDb on peut trouver des concordances avec la con-

ductance ohmique et pour les grandes valeurs de NDb il est possible d’obtenir une saturation 

similaire du courant. Cependant, nous n’avons pas trouvé un jeu de paramètres capable de 

reproduire simultanément le comportement de la SSD sous faible et forte polarisation. Sur 

les Figure 3.3-4(c) et (d) nous montrons différentes tentatives effectuées pour faire corres-

pondre avec plus de précision la simulation et la mesure en changeant la largeur de déplé-

tion latérale. Encore une fois, aucun ensemble de valeurs ne fournit un ajustement satisfai-

sant.  
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Figure 3.3-4 : (a) Comparaison des caractéristiques courant-tension entre la mesure et la 
simulation pour des SSDs avec la longueur du canal L= 1µm, la largeur du canal W= 75 nm, la 
largeur du recess horizontal WH= 50 nm, la largeur du recess vertical WV= 100 nm et la lon-
gueur de la résistance d’accès au composant C= 400 nm, les paramètres de simulation consi-
dérés sont NDb=2×1017 cm-3 et σ=-0.5×1012 cm-2. (b) Caractéristique I-V pour différentes va-
leur de NDb et de σ donnant une déplétion identique Wd=σ/NDb=25 nm. En (c) et (d) nous 
présentons d’autres jeux de paramètres NDb et σ dont le rapport n’est plus constant. 

 

Les mesures effectuées sur les SSDs pour la première fois fabriquées sur GaN ont montré 

que la simulation Monte Carlo utilisant un modèle pour lequel les charges de surface sont 

supposées constantes, n’est pas capable de traduire le comportement réel des SSDs. 
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� Reproduire les mesures expérimentales : Le modèle de charges de surfaces auto cohé-

rant 

Le modèle utilisant une charge de surface constante n’est pas en mesure de reproduire les 

mesures expérimentales, cela indique que la densité des charges de surface le long des pa-

rois du canal est fortement inhomogène et dépendante de la tension de polarisation, ce qui 

conduit à de faible tension et courant de saturation dans les SSDs. Une autre explication au 

regard de ces différences, pourrait être l’effet thermique qui n’est pas considéré dans les 

simulations Monte Carlo. 

Pour prendre en compte la dépendance des charges de surface le long du canal ainsi que 

leur dépendance en fonction de la polarisation appliquée, nos partenaires ont donc fait une 

simulation utilisant un modèle dit auto-cohérent. Ce modèle permet une auto adaptation 

locale de la charge de surface sur les parois du canal en fonction de l’évolution de la concen-

tration des porteurs dans le canal conducteur qui dépend de la position et de la polarisation. 

Par conséquent, la largeur du canal effectif est maintenant modulé localement et de diffé-

rentes manières selon la polarisation appliquée. La Figure 3.3-5 compare les résultats obte-

nus par la simulation Monte-Carlo des SSDs avec L=1 et 2 µm et W=75 et 150 nm, avec les 

caractéristiques I-V obtenues expérimentalement. On constate que la simulation est main-

tenant capable de reproduire le comportement expérimental du courant en régime de faible 

et forte polarisation et cela pour des SSDs de différentes longueurs de canal et largeurs de 

recess. Même si la conduction sous faible polarisation et la saturation du courant sous forte 

polarisation ne sont pas exactement reproduits, la comparaison est bien meilleure par rap-

port à la simulation utilisant un modèle de charges de surfaces constantes. 
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Figure 3.3-5 : Comparaison entre les caractéristiques I-V expérimentales et simulées en utili-
sant le modèle auto cohérent des charges de surfaces pour des SSDs de longueurs de canal 
(a) 1 µm et (b) 2 µm. 

 

Pour comprendre les améliorations apportées par le modèle de charge de surface auto-

cohérent, sur la Figure 3.3-6 plusieurs profils de charge de surface (ou de façon équivalente, 

la déplétion théorique induite par ces charges de surface σ/NDb) sont représentés. Comme 

observé, ces charges de surface ne sont pas homogènes le long du canal et sont fortement 

dépendants de la polarisation appliquée. La Figure 3.3-6(a) correspond aux profils σ/NDb le 

long des parois du canal des SSDs de 1 µm de long et deux différentes largeurs (75 et 150 

nm) obtenus à la condition d’équilibre (V = 0 V). L’auto adaptation des charges de surface 

donne des valeurs de déplétion Wd comprise entre 25 et 30 nm, ce qui est très proche de 

ceux obtenus à partir des mesures expérimentales, soutenant ainsi la cohérence physique de 

ce modèle. 
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L’évolution du profil σ/NDb avec la polarisation appliquée représentée sur la Figure 3.3-6(b) 

explique la saturation du courant pour des tensions de polarisation plus basses que celles 

dans le cas où un modèle de charges de surface constant est utilisé, mais également les 

faibles valeurs de courant atteintes. La tension appliquée sur le contact de l’anode entraîne 

les électrons vers les parois latérales des tranchées entourant le canal, elle se comporte un 

peu comme une tension de grille dans un transistor à effet de champ. Cela signifie qu’en 

augmentant la tension V, la vitesse des porteurs dans le canal doit augmenter. C’est le cas du 

modèle à surface de charges constantes, dans lequel le courant augmente avec la tension et 

seulement pour de très fortes tensions de polarisation, une saturation est observée due à la 

vitesse de saturation des porteurs dans le GaN. Cependant dans le cas du modèle auto cohé-

rent, lorsque la section où sont concentrés les porteurs tend à augmenter du fait d’une ten-

sion de polarisation élevée, la charge de surface augmente également dû à la présence éle-

vée des porteurs proches de la paroi des deux tranchées comme observé sur la Figure 

3.3-6(b). Le résultat final qui en découle est que l’influence sur le courant causée par 

l’augmentation de la tension de polarisation est compensée par l’augmentation des charges 

de surfaces σ, de sorte qu’un régime de saturation est atteint pour des valeurs de tensions 

de polarisation plus faibles que dans le cas d’un modèle à charge de surface constante. 

L’augmentation des charges de surface σ avec la tension V est non homogène le long du ca-

nal, et est plus prononcée à l’entrée du canal pour de faibles tensions de polarisations, tan-

dis que pour des tensions de polarisation au-delà de la tension de seuil pour le transfert in-

tervallée, la non homogénéité devient plus significative du côté de l’anode où le mécanisme 

de transfert intervallée conduit à une accumulation des électrons dans la vallée supérieure 

Γ(M-L).  
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Figure 3.3-6 : Profil de la déplétion théorique Wd=σ/NDb le long du canal induite par les 
charges de surfaces dans les SSDs de 1 µm de longueur et de deux différentes largeurs 
(W=75 et 150 nm) (a) en condition d’équilibre. (b) pour plusieurs tensions de polarisation 
positives. Les lignes continues représentent W= 75 nm et les lignes discontinuent représen-
tent W= 150 nm.  

 

Figure 3.3-7 : Profile transversal de la concentration des électrons dans le canal pour diffé-
rentes polarisations des SSDs avec comme largeur du canal, W= 75 et 150 nm. 

 

Comme conséquence de la présence des charges de surface, la zone du canal proche des 

tranchées est déplétée, ce qui conduit à une localisation du courant au centre du canal 

(même pour des tensions élevées) Figure 3.3-7. C’est l’opposé de ce que l’on observe dans 

les simulations à surface de charges constantes, dans lesquels une fois les charges de sur-

faces compensées par la tension appliquée, de plus en plus de porteurs sont attirés vers les 
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parois des tranchées due à la tension positive appliquée et les électrons s’accumulent à leur 

voisinage. 

Les dimensions des SSDs présenté

lations Monte-Carlo sont des valeurs nominales 

fabrication. Cependant une caractérisation physique au Microscope électronique à balayage 

à été faite pour les composants fabriqués, 

montre par exemple pour le cas d’une SSD de valeurs nominales (largeur de canal W=75 nm, 

largeur du recess horizontal W

leurs réelles sont respectivement, W= 90 nm, W

dimensions réelles et en comparant les résultats de simulation Monte

expérimentale de ce composant, 

confirmant ainsi que le modèle auto cohérent

de la SSD en statique. 

Figure 3.3-8 : (a) image MEB d’une SSD pour relever les dimensions après fabrication. (b) 
Comparaison des caractéristiques I
la mesure expérimentale. 

 

 

� Simulation des oscillations dans la SSD et stratégie de conception

Selon les résultats de la section précédente et même si les effets thermiques n’ont pas été 

considérés jusqu’à présent dans les calculs, le rôle joué par les charges de surface présentes 

autour des tranchées après l’étape de gravure semble essentiel dans le comportement des 

SSDs. Une aussi forte influence n’était pas prévue. En effet, 

mier RUN ont été définies d’après les résultats des simulations MC préliminair

à la tension positive appliquée et les électrons s’accumulent à leur 

Les dimensions des SSDs présentées jusqu’ici pour la comparaison avec les résultats de sim

valeurs nominales telles que définies sur le masque servant à la 

fabrication. Cependant une caractérisation physique au Microscope électronique à balayage 

à été faite pour les composants fabriqués, Figure 3.3-8(a) ; la mesure des composants 

montre par exemple pour le cas d’une SSD de valeurs nominales (largeur de canal W=75 nm, 

largeur du recess horizontal WH=50 nm, largeur du recess vertical WV= 10

leurs réelles sont respectivement, W= 90 nm, WH= 30 nm, WV= 80 nm. En considérant des 

réelles et en comparant les résultats de simulation Monte-Carlo avec la mesure 

expérimentale de ce composant, Figure 3.3-8(b) ; on trouve une bien meilleur

confirmant ainsi que le modèle auto cohérent est capable de reproduire le comportement 

: (a) image MEB d’une SSD pour relever les dimensions après fabrication. (b) 
Comparaison des caractéristiques I-V simulées en utilisant les dimensions réelles de la SSD et 

Simulation des oscillations dans la SSD et stratégie de conception 

Selon les résultats de la section précédente et même si les effets thermiques n’ont pas été 

considérés jusqu’à présent dans les calculs, le rôle joué par les charges de surface présentes 

tour des tranchées après l’étape de gravure semble essentiel dans le comportement des 

Une aussi forte influence n’était pas prévue. En effet, les dimensions des SSDs du

ont été définies d’après les résultats des simulations MC préliminair
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à la tension positive appliquée et les électrons s’accumulent à leur 

s jusqu’ici pour la comparaison avec les résultats de simu-

s que définies sur le masque servant à la 

fabrication. Cependant une caractérisation physique au Microscope électronique à balayage 

la mesure des composants 

montre par exemple pour le cas d’une SSD de valeurs nominales (largeur de canal W=75 nm, 

= 100 nm), que les va-

= 80 nm. En considérant des 

Carlo avec la mesure 

on trouve une bien meilleure concordance 

est capable de reproduire le comportement 

 

: (a) image MEB d’une SSD pour relever les dimensions après fabrication. (b) 
V simulées en utilisant les dimensions réelles de la SSD et 

 

Selon les résultats de la section précédente et même si les effets thermiques n’ont pas été 

considérés jusqu’à présent dans les calculs, le rôle joué par les charges de surface présentes 

tour des tranchées après l’étape de gravure semble essentiel dans le comportement des 

les dimensions des SSDs du pre-

ont été définies d’après les résultats des simulations MC préliminaires, les SSDs 
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ont été fabriquées avec des largeurs de canaux de 75 et 150 nm, on s’attendait à avoir un 

niveau élevé de courant et une concentration en électron suffisante pour favoriser 

l’apparition d’oscillations comme montrée dans les simulations préliminaires. Cependant, les 

mesures expérimentales finalement validées par les simulations Monte-Carlo ont permis de  

constater que les charges de surface limitent fortement la concentration des porteurs dans 

le canal ce qui conduit à une saturation prématurée du courant. Dans ces conditions, 

l’apparition d’oscillations Gunn devient difficile. Afin de confirmer cela, des simulations avec 

les paramètres qui permettent de reproduire les courbes I-V expérimentales devaient être 

faites. Cependant, au vu des ressources considérables que demande ces simulations d’un 

point de vue temps de calcul, puisque le profil des charges de surface doit être calculé avec 

le modèle auto cohérent, ensuite avec un tel profil figé dans le temps (en supposant que le 

temps de réponse des charges est beaucoup plus long que la période des oscillations), la 

présence ou l’absence des oscillations doit être vérifiée ; les composants ont donc été simu-

lés avec le modèle à surface de charges constantes. En effet, quoi qu’il en soit, le problème 

pour l’apparition des oscillations est la faible concentration des porteurs présents dans le 

canal, nos partenaires ont donc exploré le comportement des SSDs d’une manière un peu 

plus rapide en considérant une valeur de charge de surface qui déplète complètement le 

canal à la condition d’équilibre (V=0 V). Les résultats sont montrés sur la Figure 3.3-9 et les 

principales conclusions qui en découlent sont : 

- Si le canal est quasiment vide de porteurs à l’équilibre dus aux charges de surface, 

l’application de fortes tensions de polarisations est nécessaire pour faire apparaître 

les oscillations. 

 

- En augmentant la largeur du canal, on baisse la tension nécessaire à l’apparition des 

oscillations. 

 

 

- En augmentant le dopage arrière virtuel (NdB), on baisse également la tension néces-

saire à l’apparition des oscillations. 
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Figure 3.3-9 : Séquences temporelles du courant pour des SSDs simulées avec différents pa-
ramètres et sous différentes polarisations. Toutes les courbes correspondent à des SSDs de 
longueur L= 1 µm, WV=100 nm, WH=50 nm et C= 400 nm. (a) W=80 nm, σ=-0.5×1012 cm-2, 
NDb=1×1017 cm-3 (2Wd=100 nm) pour différentes tensions de polarisations. (b) V=60 V et plu-
sieurs valeurs de largeur de canal W avec σ=-0.5×1012 cm-2 et NDb=1×1017 cm-3 
(2Wd=100 nm). (c) V=60 V et W=160 nm pour différentes valeurs de NDb et σ donnant un 
ratio de 2Wd=150 nm. (d) simulation identique à (c) avec une largeur de canal fixée à W= 320 
nm. 

 

La Figure 3.3-9(a) correspond à la simulation d’une SSD avec comme largeur de canal W= 80 

nm et une largeur de déplétion latérale Wd= 50 nm à l’équilibre. Les oscillations dans le cou-

rant sont observées quand la tension polarisation dépasse les 50 V. Une autre option pour 

faciliter le développement des domaines Gunn est d’élargir le canal comme montré sur la 

Figure 3.3-9(d) étant donné que pour un même niveau de charge de surface nous avons une 

concentration des porteurs plus élevée dans le canal. Ces résultats de simulations ont con-

duit à l’élaboration de banc de mesure pour mesurer les oscillations à 300 GHz  pour les SSDs 

de 1µm de long polarisées au moins autour de 50 V et à 150 GHz pour les SSDs de 2 µm de 

long polarisées à 80 V. 

 0 5 10 15 20

I (
A

/m
)

850

900

950

1000

1050

1100

1150

1200

1250
50 V 
70V 
90V 

0 5 10 15 20

1000

1200

1400

1600

1800

2000

2200

2400

W=80nm
W=160nm
W=320nm 

time (ps)

0 5 10 15 20

I (
A

/m
)

1000

1500

2000

2500

3000 NDb=5x1017 cm-3 & σ= - 2.5x1012 cm-2

NDb=2x1017 cm-3 & σ= - 1.0x1012 cm-2

NDb=1x1017 cm-3 & σ= - 0.5x1012 cm-2

time (ps)

0 5 10 15 20

2000

4000

6000

8000

NDb=5x1017 cm-3 & σ= - 2.5x1012 cm-2

NDb=2x1017 cm-3 & σ= - 1.0x1012 cm-2

NDb=1x1017 cm-3 & σ= - 0.5x1012 cm-2

(a) (b)

(c) (d)



 p 118 sur 214 

3.3.2 MESURES EXPÉRIMENTALES DU RUN 2 ET 

COMPARAISON AVEC LA SIMULATION MONTE-CARLO. 

Après les mesures hyperfréquences réalisées sur les composants issus du RUN 1, aucune 

oscillation n’a été observée. Nos partenaires de l’université de Salamanque ont donc effec-

tué des simulations en utilisant le modèle auto-cohérent des charges de surface. Les résul-

tats ont finalement montré que ces composants ne peuvent pas osciller au regard des faibles 

niveaux de courant dont la principale cause est la densité trop élevée des charges de sur-

face. Les topologies des SSDs ont donc été modifiées suivant trois axes majeurs. La première 

étant d’augmenter la largeur du canal afin d’obtenir un niveau de courant plus élevé ce qui 

serait plus favorable à l’apparition des oscillations. La seconde, trouver une topologie per-

mettant d’obtenir des oscillations pour des tensions de polarisations plus basses, ce qui faci-

literait les conditions de mesures expérimentales. Et enfin, toujours d’un point de vue me-

sures, mettre plusieurs SSDs en parallèle pour d’une part augmenter le niveau de courant et 

d’autre part augmenter de ce fait la puissance émise par l’ensemble des SSDs en réseau pour 

atteindre un niveau mesurable avec notre banc de mesure. En suivant ces grandes lignes 

directives, de nouvelles topologies nous ont été fournies par nos partenaires de Sala-

manque. Dans ce RUN 2 donc, 132 SSDs carrées fonctionnelles ont été fabriquées, ainsi que 

72 V-SSDs, leurs topologies sont résumées dans les tableaux ci-dessous 

 

 Longueur du canal 

Largeur du canal L=500 nm L=1000 nm L=2000 nm 

W=75 nm  X X 

W=100 nm  X  

W=125 nm  X  

W=150 nm  X* X* 

W=175 nm  X  

W=200 nm  X  

W=500 nm X* X* X 

W=750 nm X* X  

Tableau 3.3-2 : Topologie des différentes SSDs « carrées » du RUN 2 fabriquées et caractéri-
sées. Le symbole X* représente les composants fabriqués à la fois avec des gravures verti-
cales de largeur WV= 50 et 100 nm et des gravures horizontales de largeur WH=50 et 100 nm. 
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Le symbole X signifie que seules des gravures verticales de 100 nm et horizontales de 50 nm 
de large sont disponibles. 

 

 Longueur du canal 

Largeur d’entrée du canal L=500 nm L=1000 nm L=2000 nm 

Win=250 nm 
Wout=350 nm 

Wout=450 nm 

Wout=450 nm 

Wout=550 nm 

Wout=650 nm 

Wout=850 nm 

Win=350 nm 
Wout=450 nm 

Wout=500 nm 

Wout=550 nm 

Wout=650 nm 

Wout=750 nm 

Wout=850 nm 

Tableau 3.3-3 : Topologie des nouvelles structures V-SSDs intégrés dans le RUN 2. Pour tous 
ces composants, WH=500 et WV= 100 nm. 

 

En utilisant le modèle auto-cohérent des charges de surface, les résultats de simulation ont 

montré que la largeur minimale de canal des SSDs montrant des oscillations est de 500 nm 

Figure 3.3-10.  

 

Figure 3.3-10 : Mise en évidence des oscillations dans les SSDs de 1 µm de longueur de canal 
avec le modèle auto cohérent des charges de surface. (a) apparition des oscillations dans les 
SSDs carrées à partir d’une tension de polarisation de 50 V pour une largeur de canal mini-
male de 500 nm. (b) apparition des oscillations dans les V-SSDs à partir d’une tension de po-
larisation de 30 V. 

 

Les simulations ont également montré que le rendement des oscillations peut être amélioré 

en utilisant une nouvelle topologie que nous avons appelé la V-SSD. En effet de par sa forme 

en V, la V-SSD permet de compenser l’augmentation des charges de surface en sortie du 

composant du fait de sa légère sur-ouverture en sortie du canal. Les charges de surface étant 

compensées en sortie du canal, le niveau de tension requis pour obtenir les oscillations est 
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plus faible contrairement aux SSDs classiques. Par exemple, on observe pour une V-SSD avec 

200 nm de largeur de canal à l’entrée (Win) et 300 nm de largeur de canal en sortie (Wout), 

des oscillations à partir de 30 V. Cette topologie permet donc d’avoir des oscillations avec un 

rendement plus élevé par rapport aux SSDs carrées cela s’explique par le fait que le niveau 

de courant nécessaire à la production des oscillations est plus faible (η=PRF/PDC). De plus, 

dans ces nouvelles topologies, le champ électrique à l’entrée de la V-SSD est suffisamment 

élevé (grâce à la faible largeur), ce qui permet de mieux favoriser la création de domaines 

Gunn. Dans ce second run, nous avons également intégré des SSDs avec des antennes Bow-

tie (Papillon) pour faire des mesures en espace libre, ces dernières ayant été mesurées en DC 

avant. Les topologies des SSDs que nous avons décidé d’intégrer au centre des antennes 

sont données dans le tableau ci-dessous. 

 

 L=1000 nm L=2000 nm 

W=150 nm  X
*

 X 

Win=250 nm, Wout=650 nm   X (V-SSD) 

X
*
=> WV=100 nm and WH= 50 nm 

 

X
 
 => WV=200 nm and WH= 100 nm 

Tableau 3.3-4 : Dimensions des composants intégrés avec des antennes pour des mesures en 
espace libre. 

 

Nous avons commencé les mesures sur les composants de « références » déjà présents dans 

le RUN 1 (voir dimensions dans le tableau ci-dessous). La Figure 3.3-11 montre les caractéris-

tiques I-V pour 1, 4, 16 32 SSDs, le premier constat est que nous retrouvons le même niveau 

de courant que nous avions sur le RUN précédent, cela démontre une bonne reproductibilité 

du procédé technologique, sachant que la même épitaxie a été utilisée. 
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Figure 3.3-11 : Caractéristique I-V de 1, 4, 16, 32 SSDs issus du run 2 dont les dimensions 
sont données dans le tableau 3.3-6. 

 

La Figure 3.3-12(a) montre les caractéristiques I-V pour un réseau de 16 SSDs avec des lar-

geurs de canal de 500 et 750 nm. Comme attendu, le niveau de courant est beaucoup plus 

élevé que sur la Figure précédente, il dépend essentiellement de la largeur du canal, la lon-

gueur du canal ne modifiant que la pente de caractéristique avant la saturation Figure 

3.3-12(b). 

 

Figure 3.3-12 : Exemple de caractéristique I-V des nouvelles topologies intégrés dans le RUN 
2 mettant en évidence l’influence de la largeur et de la longueur du canal dans les SSDs. (a) 
Longueur du canal L= 500 nm fixée, largeur du canal W= 500 et 750 nm. (b) largeur du canal 
W= 500 nm fixée, longueur du canal L= 500 nm et 2 µm. 
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a=c 600 
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Tableau 3.3-5 : Dimension 
de la SSD standard 
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Si l’on représente l’évolution du courant en fonction de la largeur du canal Figure 3.3-13, 

nous pouvons extraire la largeur de déplétion associée aux charges de surface. La valeur de 

la déplétion latérale Wd= 25 nm est trouvée pour de faibles valeurs de polarisation, elle di-

minue lorsque l’on augmente la tension de polarisation, ces résultats sont en adéquation 

avec les valeurs obtenues par la simulation Monte-Carlo. 

 

Figure 3.3-13 : Mesure du courant en fonction de la largeur du canal des SSDs de 1 µm de 
long pour différentes tensions de polarisation (de 1 à 15 V avec un pas de 1 V) et extrapola-
tion pour déduire la largeur de déplétion induite par les charges de surface. 

 

Pour les V-SSDs, le niveau du courant est fixé par la largeur d’entrée du canal. Sur la Figure 

3.3-14 on peut remarquer que pour une même largeur de canal (Win=350 nm) et différentes 

valeurs de sortie du canal (Wout), le niveau de courant est le même indépendamment de la 

longueur du canal. 

 

Figure 3.3-14 : Caractéristiques I-V des V-SSDs avec une largeur d’entrée du canal Win=350 
nm. (a) La longueur du canal L= 500 nm et la largeur du canal de sortie du canal est Wout=450 
et 500 nm, (b) L=2 µm, Wout= 750 et 950 nm. Pour toutes les courbes, la largeur du recess 
horizontal g= 50 nm, la largeur du recess vertical est h= 100 nm. Les largeurs de sortie du 
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canal des V-SSDs ont été choisies de façon à avoir un angle d’ouverture optimum pour favo-
riser la présence des oscillations (5.7 et 8.6 degrés). 

 

Quand on augmente la largeur des SSD, la largeur entre les tranchées augmente et leur effet 

électrostatique sur les porteurs dans le canal diminue, il en résulte des caractéristiques I-V 

des composants qui sont plus ohmiques autour de zéro. Pour toutes les SSDs mesurées, nous 

avons également évalué la densité de courant (en divisant par la largeur du canal à l’entrée) 

pour la comparer à celle obtenue couramment sur les transistors HEMT conventionnels fa-

briqués sur GaN (densité de courant maximale autour de 2A/mm). Afin de s’assurer qu’il n’y 

a pas de courant de fuite dans le buffer pour des tensions de polarisation élevées. 

 

Figure 3.3-15 : Densité de courant des V-SSDs avec L= 1 µm, Win= 350 nm, Wout=550 nm et 
650 nm. 

 

Comme nous pouvons le voir sur la Figure 3.3-15 pour la V-SSD (Win=350 nm) avec une lon-

gueur de canal de 1 µm et différentes largeurs de canal en sortie, nous obtenons un niveau 

de densité de courant semblable. 

Au vu de la grande consommation en ressource pour pouvoir faire des simulations Monte-

Carlo avec le modèle auto cohérent des charges de surfaces, trois SSDs fabriquées dans ce 

RUN 2 avec une longueur de canal de 500 nm ont été simulées. Deux d’entre elles sont des 

SSDs carrées avec des largeurs de canaux respectivement de 500 et 750 nm. La troisième V-

SSD simulée à une largeur d’entrée de canal de 350 nm et 450 nm de largeur en sortie du 

canal. Les composants sont présentés sur la Figure 3.3-16. Après les ajustements des diffé-

rents paramètres nécessaires à la simulation, nous avons obtenu un accord satisfaisant entre 

les simulations et les mesures expérimentales comme montré sur la Figure 3.3-17.  
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Figure 3.3-16 : Topologie des SSDs et V-SSDs qui ont été simulées avec le modèle auto cohé-
rent des charges de surface. 

 

 

Figure 3.3-17 : Comparaison des caractéristiques I-V entre les simulations et les mesures 
expérimentales des SSDs avec la longueur du canal L=500 nm. (a) et (b) correspondent aux 
SSDs carrées avec comme largeur de canal respectivement 500 nm et 750 nm. (c) une V-SSD 
avec une largeur à l’entrée du canal de 350 nm et en sortie 450 nm. Pour les simulations, 
une valeur de densité de charges électronique de 5×1012cm-2 a été utilisée. 

 

Même si la saturation du courant est bien reproduite, il y a un léger désaccord dans la zone à 

faible polarisation (2-10 V). Cela peut être dû à une valeur légèrement supérieure de la 

charge de surface considérée dans la simulation par rapport au cas réel dans la SSD. 

Une fois les courbes expérimentales correctement reproduites par la simulation, tout 

comme dans le RUN 1, pour préparer le plan de manipulation en hyperfréquence, la pré-

sence des oscillations dans ces SSDs a été analysé. La Figure 3.3-18 montre la séquence tem-

porelle du courant dans les trois SSDs pour différentes valeurs de polarisation. Pour évaluer 

l’impact de l’échauffement des composants sur les oscillations, dans le cas de la SSD carrée 

de 750 nm de largeur de canal, des simulations ont été faites à deux températures de 300 et 

500 K.  
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Figure 3.3-18 : Simulations Monte Carlo de l’évolution temporelle du courant dans les SSDs 
en fonction de la polarisation. SSDs carrées à température ambiante avec (a) largeur du ca-
nal W= 500 nm et (b) W=750 nm, (c) V-SSD à température ambiante et (d) SSD carrée avec 
W=500 nm à 500 °K. 

 

Comme observé, la V-SSD est la forme la plus favorable pour l’apparition des oscillations 

Gunn car elles apparaissent pour des niveaux de courant plus faibles. En effet, la V-SSD 

montre des oscillations déjà pour une tension appliquée de 20 V, alors que pour la diode 

carrée, 30 V minimum est nécessaire. L’augmentation de la largeur du canal de 500 à 750 nm 

augmente considérablement l’amplitude des oscillations dans les SSDs carrées au détriment 

de la puissance consommée. Ainsi, la puissance DC nécessaire à l’apparition des oscillations 

est de l’ordre de 14mW dans une SSD en forme de V comparé à 27 et 42 mW pour les SSDs 

carrées de largeur de canal de 500 et 750 nm. Cela signifie qu’il y a moins de puissance dissi-

pée par effet joule dans la V-SSD et donc de meilleurs rendements (η=PRF/PDC) peuvent être 

obtenus, comme exemple, l’amplitude des oscillations de la V-SSD de 350 nm de large à 

l’entrée du canal est semblable à celles obtenues sur la SSD carrée de 500 nm pour des ten-

sions de polarisations différentes (plus élevée dans le cas de la SSD carrée). A température 

ambiante 300 K la fréquence d’oscillation donnée par la simulation Monte-Carlo de ces trois 

diodes de 500 nm de long est de l’ordre de 370 GHz. 

Afin de préparer les manipulations qui seront réalisées en espace libre, nous avons effectué 

des mesures DC sur les SSDs intégrées avec les antennes Bow-tie (papillon), Figure 3.3-19. 
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Les caractéristiques courant-tension ont été mesurées avant et après leur montage sur le 

PCB. Nous avons donc trois différentes topologies sur le réticule (représenté en bleu, jaune 

et rouge) : 

• Carrée Bleu : 10 réseaux de 6 Bow-tie contenant chacune 64 SSDs qui ont une fré-

quence d’oscillation théorique autour de 300 GHz. La longueur du canal est 1 µm, la 

largeur du canal est 150 nm, la largeur du recess horizontal est de 50 nm et la largeur 

du recess vertical est de 100 nm.  

 

• Carrée Jaune : 8 réseaux de 8 Bow-tie contenant chacune 64 SSDs qui ont une fré-

quence d’oscillation théorique autour de 150 GHz. La longueur du canal est 2 µm, la 

largeur du canal est 150 nm, la largeur du recess horizontal est de 100 nm et la lar-

geur du recess vertical est de 200 nm. 

 

 

• Carrée Rouge : 10 réseaux de 6 Bow-tie contenant chacune 64 V-SSDs qui ont une 

fréquence d’oscillation théorique autour de 150 GHz. La longueur du canal est 2 µm, 

la largeur d’entrée du canal est 250 nm, la largeur de sortie du canal est 650 nm, la 

largeur du recess horizontal est de 100 nm et la largeur du recess vertical est de 200 

nm. 

 

Figure 3.3-19 : Vue des SSD disponibles pour les mesures en espace libre. 

 

Nous avons réalisé des études systématiques sur la reproductibilité de ces composants en 

réseaux. Par exemple, les 10 composants dans la zone en bleu ont été mesurés pour évaluer 

la dispersion technologique comme nous pouvons le voir sur la Figure 3.3-20, on note une 

variation relative du courant autour de 9% à 10 V. Pour les composants dans la zone jaune, 

une variation relative de 4% à 10 V et finalement pour les composants dans la zone rouge, 

une variation du courant autour de 9% à 2V. Les mesures présentées pour les V-SSDs 

s’arrête à 2 V due à la compliance en courant (100 mA) qui est rapidement atteinte à cause 
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de la largeur du canal des SSDs qui est plus grande. Dans l’ensemble, un bon rendement 

technologique est obtenu. 

 

 

Figure 3.3-20 : (a), (c) et (e) densité de courant et (b), (d) et (f), dispersion technologique 
pour les SSDs de 1 µm de long (a) et (b), pour les SSDs de 2 µm de long (c) et (d). (e) et (f) V-
SSDs avec 2 µm de long. 

 

Finalement, l’ensemble de ces SSDs dédié pour la mesure en espace libre ont encore été 

testée après leur montage sur le PCB via l’étape de micro soudure, pour confirmer leur bon 

fonctionnement. Comme nous pouvons le voir sur la Figure 3.3-21 pour un ensemble de 3 

réseaux connecté simultanément, la caractéristique I-V montre une chute dans le niveau du 

courant du surement aux effets thermiques (le courant atteint environ 0.2 A@ 10V soit une 
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puissance dissipée de 2 W), sachant qu’il n’y a pas de dissipateur thermique associé à ces 

réseaux de SSDs. 

 

Figure 3.3-21 : Caractéristique I-V de trois réseaux de six bow-tie chacune (SMA_A1) 

3.3.3 MESURES EXPÉRIMENTALES DU RUN 3 ET 

COMPARAISON AVEC LA SIMULATION MONTE-CARLO. 

Après les mesures en espace libre sur les composants issus du RUN 2, aucune émission n’a 

été observée. A ce stade, la principale raison est l’impossibilité d’atteindre les tensions de 

polarisation prédites par les simulations Monte Carlo. Les composants sont détruits sous 

l’effet de la thermique avant que l’on puisse vérifier la présence du signal THz (Figure 

3.3-22).  

  

Figure 3.3-22 : Exemple d’un réseau de 16 SSDs testé en émission sous pointes (fréquence 
centrale attendue ~300 GHz). Malgré l’utilisation du chuck métallique pour aider à la dissipa-
tion de la chaleur, le composant est détruit sous une polarisation de 35 V. 

 

Partant des nouvelles conclusions tirées des différentes mesures expérimentales qui ont été 

faites, nous avons défini de nouvelles hypothèses de travail qui ont conduit au design d’un 

nouveau masque (RUN 3). 
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Les principales règles de conception prises en compte pour ce RUN 3 étaient : 

� Privilégier les antennes pour tous les composants à fabriquer. 

� Concevoir un autre type d’antenne (spirale équiangulaire) en plus de la bow-tie. 

� Réduire le nombre de SSDs en réseau (16 et 32 SSDs). 

� Pour ces réseaux, augmenter la séparation entre les différents canaux. 

� Utiliser une seule antenne par réseau. 

� Intégrer toutes les topologies qui présentent des oscillations dans les simulations 

Monte-Carlo. 

Des simulations complémentaires ont été effectuées par nos partenaires de l’Université de 

Salamanque sur les V-SSDs, ce nouveau type de composant permettant d’obtenir des oscilla-

tions pour des tensions de polarisations raisonnables à partir de 30 V. La Figure 3.3-23 pré-

sente un exemple d’étude menée par nos partenaires sur des topologies V-SSDs de 1µm 

(également menée sur les V-SSDs de 500 nm) de long où les bulles représentent l’amplitude 

des oscillations observées. Ces travaux complémentaires ont permis de définir les topologies 

des devices qui ont été fabriqués et caractérisés pour ce troisième RUN. 

 

Figure 3.3-23 : Études de l’apparition et de l’amplitude des oscillations, en fonction des di-
mensions des V-SSDs et de la polarisation, à l’aide des simulations Monte-Carlo. 

 

Pour ce RUN 3, nous avons donc fabriqué 20 topologies intégrées différentes à la fois avec 

des antennes bow-tie et des spirales équiangulaires, le tableau ci-dessous résume ces diffé-

rentes SSDs et V-SSDs. 
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V shape diodes 

 L=500 nm L=1000 nm 

Win=300 nm Wout=350 nm & Wout=400 nm Wout=400 nm & Wout=500 nm 

Win=350 nm  Wout=550 nm & Wout=650 nm 

Square Diodes 

I= 500 nm X X 

I= 750 nm X X 

WH= 50 nm and WV= 200 nm 

Tableau 3.3-7 : Dimensions des SSDs du RUN3 fabriqués et mesurés. Chacune des topologies 
est disponible avec un réseau de 16 et 32 SSDs en parallèle. 

 

Comme on peut le constater dans le tableau, la principale modification technologique de ce 

troisième RUN provient de l’augmentation de la largeur des recess verticaux de 100 à 200 

nm, cet aspect sera abordé ultérieurement. Le but de cette modification est de limiter le 

courant de fuite dans le buffer au niveau « des équerres » étant donné que c’est à cet en-

droit du canal que l’intensité du champ électrique est la plus importante, cette modification 

n’influe pas sur le comportement électrique des composants. Afin de nous rendre compte de 

la reproductibilité du procédé technologique de fabrication, comme pour le RUN précédent, 

un exemple de caractéristiques I-V est présenté sur la Figure 3.3-24. Sur les caractéristiques 

a, b, c, nous pouvons observer les mesures réalisées sur trois composants déjà présents sur 

le RUN 2 mais avec des accès coplanaires, les mêmes composants issus du RUN 3 avec des 

antennes bow-tie et l’évolution temporelle du courant obtenue par la simulation Monte Car-

lo pour chacun de ces trois composants. Les deux premières SSDs carrées ont respective-

ment une largeur de canal de 500 et 750 nm, la troisième V-SSD à une largeur d’entrée du 

canal de 350 nm et une largeur du canal en sortie de 450 nm ; pour ces trois composants la 

longueur du canal est de 500 nm ce qui conduit d’après les simulations à une fréquence 

d’oscillation autour de 370 GHz. On note une bonne reproductibilité du comportement des 

SSDs d’un RUN à l’autre, le tout validé par les simulations Monte-Carlo. Après les mesures 

statiques effectuées sur l’ensemble des composants fabriqués, nous avons procédé à la dé-

coupe des réticules pour les monter sur les supports dédiés aux mesures en espace libre, 

nous avons ensuite après le bonding (la soudure) des composants, revérifié que les compo-
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sants n’avait pas évolué. Nous avons donc refait des mesures statiques via les connecteurs 

SMA sur tous les composants montés. La Figure 3.3-25 présente les résultats obtenus cette 

fois –ci pour des réseaux de 16 SSDs de 1 µm de longueur de canal dont la fréquence des 

oscillations attendue est autour de 300 GHz. Les Figure 3.3-25(a) et (b) présentent respecti-

vement la caractéristique d’une SSD carrée de largeur de canal de 750 nm et une V-SSD de 

largeur à l’entrée du canal Win = 300 nm et une largeur en sortie du canal Wout de 400 nm. 

Comme on peut le constater la reproductibilité est quasi parfaite, ce qui montre que les opé-

rations de montage sur les supports dédiés (PCBs) n’ont pas influencé les caractéristiques 

électriques. La légère différence dans le niveau de courant observé (moins de 10 %) sur les 

caractéristiques est due à l’effet thermique moins présent lors des mesures via les aiguilles 

DC où le substrat des composants au lieu d’être en l’air est posé sur le « chuck » métallique 

qui fait office de dissipateur thermique. 

 

Figure 3.3-24 : (a)-(c) Comparaison entre les mesures expérimentales courant-tension des 
Run 2 et 3 avec les résultats de simulation Monte-Carlo.(d)-(f) Simulation temporelle du cou-
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rant pour différentes tensions de polarisation. Les paramètres utilisés pour la simulation 
sont NDb=5v 10�×��zet ns=6v 10�!��z!. 
 

 

Figure 3.3-25 : Exemple de caractéristiques I-V d’un réseau de 16 SSDs en parallèle avant et 
après la soudure des composants sur le PCB dédié à la mesure espace libre. 

3.4 CARACTÉRISATION ON WAFER DANS LA GAMME 

MILLIMÉTRIQUE ET SUBMILLIMÉTRIQUE 

3.4.1 MESURES EXPÉRIMENTALES DES SSDS EN DÉTECTION 

Afin de caractériser les SSDs en tant que détecteurs, nous avons utilisé comme source un 

analyseur de réseau vectoriel connecté à des modules d’extension de fréquences permet-

tant de couvrir la bande G (140-220 GHz) et la bande J (220-325 GHz). 

 

� Calibration en puissance de l’analyseur de réseau vectoriel avec le calorimètre PM4 

Pour la calibration en puissance de l’analyseur de réseau vectoriel, nous avons utilisé le PM4 

de chez Erickson instrument capable de détecter des niveaux de puissance supérieurs à 1 

µW. La Figure 3.4-1 montre le banc de mesure monté pour effectuer cet étalonnage en puis-

sance dans la bande J (220-325), les mêmes mesures ont été effectuées en bande G (140-

220 GHz) dans lequel au niveau du banc de mesure nous avons changé le module 

d’extension de fréquences. 
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Figure 3.4-1 : Banc de mesures utilisé pour l’étalonnage en puissance de la source. 

 

Le module d’extension de fréquence disponible en Bande J provient de la société Rohde et 

Schwarz, il est connecté sur le port 1 de l’analyseur de réseau. Pour permettre la mesure on-

wafer, la sortie WR03 du module est connectée à une sonde infinity en configuration masse-

signal-masse (GSG). Comme support de propagation une ligne courte (thru) est utilisée, ses 

pertes en transmission sont de l’ordre de 0.1 dB dans cette bande de fréquence. En sortie, 

l’on retrouve une autre sonde infinity connectée au PM4. L’entrée du PM4 étant en guide 

d’onde WR10, un taper WR3.4 (220-325 GHz) vers WR10 (75-110 GHz) est donc indispen-

sable pour connecter la sonde à l’entrée du PM4. Le capteur du PM4 est branché sur sa con-

sole principale permettant de faire le choix du calibre de travail et de visualiser la puissance 

de sortie. Le PM4 étant un détecteur calorimétrique qui possède de ce fait une capacité 

thermique, la réponse à un échelon est donc une exponentielle. Nous l’avons connecté à un 

oscilloscope afin de contrôler le temps de charge et de décharge sur une durée de 20 s 

temps durant lequel il nous donne le maximum de sa réponse sur le calibre 200 µW. Les 

pertes en transmission (S21) des deux sondes ont été mesurées séparément. Connaissant ces 

pertes (sonde+taper), nous pouvons revenir à la puissance disponible dans le plan des 

sondes.  

Les têtes de l’analyseur ont été utilisées comme source. Le rapport signal sur bruit de cette 

source multipliée n’étant pas très élevé (environ 20), nous avons vérifié qu’elle était bien 

comprimée à 0 dBm (Puissance maximale en bande de base) car nous avons besoin de puis-

sance pour la mesure des SSDs en détection. Pour ce faire, nous avons caractérisé la puis-

sance de sortie de l’analyseur en fonction de sa puissance d’entrée, la Figure 3.4-2(a) pré-

 

Bias Tee

Bias Tee

Vector Network
Analyzer 

10MHz-24GHz 

220 – 325 GHz
Extenxion 

PM4 
Sensor 

Thru 0.5ps

PM4 
Readout

Scope

Reference plane



 p 134 sur 214 

sente un exemple de courbe Ps(Pe) effectuée à 280 GHz. Ensuite, toujours pour cette fré-

quence prise à titre d’exemple, nous avons bien vérifié que la vis de l’atténuateur présente 

sur la tête sub/millimétrique et qui sert à régler la puissance d’entrée dans le module était 

bien étalonée. Pour cela, nous avons caractérisé la puissance de sortie à 0 dBm (0dBm= Puis-

sance au VNA) en fonction de la position de la vis de l’atténuateur Figure 3.4-2(b), comme on 

peut le remarquer, on contrôle toute la puissance sur 1 mm. A très faible puissance (< 1µW) 

nous sommes dans le plancher de bruit du PM4, pour avoir une meilleur dynamique, ces 

mesures de puissance de sortie auraient pu être complétées en utilisant un analyseur de 

spectre pour les faibles puissances, ce dernier possédant un plancher de bruit nettement 

inférieur à celui du PM4 mais fournissant des mesures de puissances relatives. La Figure 

3.4-3(a) présente la puissance maximale disponible à la sortie des têtes en bande J (220-325 

GHz) et G (140-220 GHz), puis à l’aide des pertes en transmission des sondes utilisées dans 

ces différentes bande de fréquence, nous présentons sur la Figure 3.4-3(b) la puissance dis-

ponible dans le plan des sondes. 

 

Figure 3.4-2 : (a) exemple de caractérisation à 280 GHz de la puissance de sortie du VNA en 
fonction de la puissance d’entrée émise par le VNA. (b) exemple de caractérisation de la 
puissance de sortie en fonction de la position de la vis de l’atténuateur à 280 GHz, la puis-
sance d’entrée étant fixée à 0 dBm au niveau du VNA. 
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Figure 3.4-3 : (a) Puissance maximal disponible dans le plan de sortie des modules 
d’extension en Bande G et J. (b) Puissance maximale disponible dans le plan des sondes. 

 

� Calibration vectorielle de l’analyseur de réseau et mesures de paramètres S 

Les nano-dispositifs sont des composants hautes impédances, et par conséquent hautement 

réflectifs, pour connaître avec le plus de précision possible la puissance réellement injectée 

dans nos composants nous devons connaître les pertes d’insertions liées à nos lignes de 

transmissions et prendre en compte la désadaptation des composants ; des mesures en pa-

ramètres S sont nécessaires. Nous avons réalisé une calibration vectorielle en quadripôle 

pour mesurer nos lignes. La méthode de calibration que nous avons choisie est la Line Re-

flect Reflect Match (LRRM), le logiciel que nous utilisons pour définir la méthode de calibra-

tion est le logiciel Wincal. Une fois la mesure des étalons effectuée, Wincal calcule les 

termes d’erreurs qui permettent de corriger les erreurs systématiques de l’analyseur de ré-

seau et les compile dans un fichier, lequel est ensuite envoyé vers l’analyseur. L’analyseur 

est alors calibré jusque dans le plan des sondes et les mesures de lignes peuvent être faites. 

La Figure 3.4-4 présente la mesure en transmission d’une ligne d’accès coplanaire de 200 µm 

de long. Les mesures ont été effectuées avec absorbant et sans absorbant (wafer directe-

ment posé sur le chuck), cela afin de vérifier que l’onde électromagnétique est bien confinée 

dans le substrat et qu’elle ne revient pas se coupler dans la ligne pour créer des modes de 

résonnance. 
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Figure 3.4-4 : Pertes en transmission de la ligne d’accès aux SSDs (longueur 200 µm). 

 

Figure 3.4-5 : Banc de mesure des paramètres S des SSDs, le même banc est aussi utilisé 
pour la mesure de détection (VDC). 

 

La Figure 3.4-5 présente le banc de mesure pour les paramètres S des SSDs, l’ensemble des 

topologies des SSDs mesurées est rappelé dans le tableau ci-dessous. 

 Topo_1 

(nm) 

Topo_2 

(nm) 

Topo_3 

(nm) 

Topo_4 

(nm) 

Topo_5 

(nm) 

Topo_6 

(nm) 

Topo_7 

(nm) 

Topo_8 

(nm) 

a=C 400 400 400 400 800 800 800 800 

L 1000 1000 1000 1000 2000 2000 2000 2000 

F 200 200 200 200 200 200 200 200 

WH 50 50 100 100 50 50 100 100 

WV 100 100 200 200 100 100 200 200 

W 75 150 75 150 75 150 75 150 

Tableau 3.4-1 : Rappel des dimensions de l’ensemble des composants mesurés. 

 

Seules les topologies qui ont une largeur de canal (i) de 75 nm seront présentées. En effet, 

les mesures DC confirmées par les simulations Monte-Carlo, montrent que les SSDs prédis-

posées à la détection sont celles qui ont les largeurs de canal les plus petites. En effet, dans 

ces topologies, l’intensité du champ électrique latéral induit par les deux tranchées isolantes 
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est suffisante pour provoquer une non linéarité dans les composants ([Ini09b]). La Figure 

3.4-6 présente les paramètres S de 1, 4, 16, 32 SSDs. Comme on peut le remarquer, la tech-

nologie planaire qu’offre la structure des SSDs permet d’en mettre plusieurs en parallèle 

sans l’utilisation d’interconnexions, ceci permet entre autre de réduire l’impédance et donc 

d’améliorer l’adaptation d’impédance entre la ligne (50 Ω) et la partie intrinsèque des SSDs 

(~ 15 kΩ autour de zéro pour 4 SSD).  

 

Figure 3.4-6 : Exemple de mesures de paramètre S sur 1, 4, 16, 32 SSDs en bande J. La ligne 
en circuit ouvert (CO) est le même motif de ligne utilisé pour les SSDs mais sans la partie ac-
tive. 

 

A partir de ces mesures de paramètre S, on peut déterminer avec assez de précision la puis-

sance réellement absorbée par les composants : 

 E[�� � E�-Ø	1 
 |Y��|!� 3.4-1 

Où Pinj est la puissance injectée sur la ligne de transmission (pertes de celle-ci prise en 

compte) et S11dB le coefficient de réflexion à l’entrée du composant. 

 

� Mesures de détection sur les Self-Switching Diodes (140-320 GHz) 

La Figure 3.4-5 montre la configuration du banc de mesure utilisé pour la détection qui est 

sensiblement le même que le précédent, à la différence que le té de polarisation de la probe 

infinity est utilisée pour mesurer la tension DC redressée par la non linéarité du composant. 

Pour la lecture de la tension nous avons utilisé un multimètre classique (Agilent multimeter 

34401A).  
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Figure 3.4-7 : Tensions redressées (lues au multimètre) par 1, 4, 16, 32 SSDs en bande G et J. 

 

La Figure 3.4-7 montre la tension DC obtenue pour (1, 4, 16, 32 SSDs). On remarque que la 

tension DC la plus élevée provient d’une seule SSD et que cette tension décroit avec le 

nombre de SSDs en réseau. En effet si l’on suppose que la puissance RF appliquée sur une 

seule SSD est 

 E�K � ��¬¬¹! v &�¬¬¹ 3.4-2 

Où R1SSD est la résistance différentielle autour de zéro d’une SSD ; alors pour N SSD on aura : 

 E�K � 	T v ��¬¬¹�! v &�¬¬¹T  3.4-3 

En égalisant les deux équations ci-dessus, le courant qui excursionne le composant diminue 

lorsque l’on augmente le nombre de SSD en parallèle et par conséquent, La tension 

d’excursion diminue également : 

 �§ � &�¬¬¹ v ��¬¬¹√T  3.4-4 

Or la sensibilité du réseau de N SSD (SN) peut s’exprimer en fonction de la puissance RF selon 

l’équation suivante : 

 �§ � Y§ v E�K 3.4-5 

 

Par conséquent, la sensibilité diminue bien quand N augmente, ce résultat a déjà été obser-

vé sur des FinFets utilisés comme détecteur avec plusieurs doigts de grille ([Stil11]), et c’est 

ce que nous observons également sur Figure 3.4-8 où connaissant la puissance injectée sur 

les composants et la tension DC, nous calculons la sensibilité dite extrinsèque.  
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Figure 3.4-8 : Sensibilités extrinsèques de 1, 4, 16, 32 SSDs en bande G et J. 

 

La sensibilité extrinsèque est le cas le plus défavorable où l’on émet l’hypothèse que toute la 

puissance injectée par l’analyseur de réseau se trouve absorbée par la SSD. 

 

� Études des fluctuations dans la réponse des SSDs 

Afin de comprendre l’origine des fluctuations observées dans la sensibilité des SSDs, les me-

sures de détection et l’ensemble des mesures de paramètres S ont été effectuées avec et 

sans absorbant sous le substrat. Les résultats obtenus étant semblables, cela nous a permis 

d’écarter la thèse du substrat avec la production de modes parasites. Nous avons donc déci-

dé de caractériser en puissance les modules d’extensions de fréquence en bande G (140-220 

GHz) et en Bande J (220-325 GHz) à chaque point de fréquence. Pour ce faire nous avons 

monté le banc de mesure présenté sur Figure 3.4-9. L’analyseur de spectre de chez Rohde et 

Schwarz fonctionnant en bande de base jusqu’à 67 GHz est donc connecté à un mélangeur 

sous harmonique externe de chez RPG (mélangeur actif, SAE-325/SN :100) dont les pertes de 

conversion sont de l’ordre de -20 dB pour la bande fréquence (220-325 GHz) et un second 

mélangeur (mélangeur passif, SAM-220/SN :100010) fonctionnant dans la gamme (140-220 

GHz) dont les pertes de conversion sont de l’ordre de -30 dB. Pour l’ensemble des mesures, 

l’hypothèse prise au départ était d’exclure tous les points de fréquences où l’on avait des 

raies parasites à moins de 10 dB de puissance de la fondamentale.  
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Figure 3.4-9 : Banc de mesure pour l’analyse spectrale des têtes d’extension de fréquence. 

 

 

Figure 3.4-10 : Exemple de spectres obtenus pour une fréquence utile de 140 GHz. 

 

A titre d’exemple, nous présentons Figure 3.4-10, la fréquence de la fondamentale est de 

140 GHz, cette fréquence est obtenue en multipliant la fréquence en bande de base de 

l’analyseur de réseau de 17.5 GHz par 8 qui est le facteur de multiplication opéré dans la 

tête millimétrique d’extension de fréquence en bande G. Au niveau de l’analyseur de 

spectre, le rang des harmoniques déclaré pour l’utilisation du mélangeur externe en bande G 

est de 16 et la puissance de l’oscillateur local est de 17 dBm. Dans notre exemple, 

l’oscillateur local du mélangeur balaie donc entre les fréquences Fstart(112.5 GHz- IF)/16 et 

Fstop(247.5 GHz-IF)/16 ; la fréquence intermédiaire (IF) de l’analyseur de spectre étant fixée à 

404.4 MHz. Lorsque le mélangeur est activé, initialement nous observons autour de 140 GHz 

deux raies (FRF1=140 GHz et FRF2=140.808 GHz) mais également d’autres raies autour de 159, 
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175 et 210 GHz. Dans l’ensemble du spectre ainsi obtenu, certaines raies proviennent effec-

tivement de la tête d’extension de fréquence mais d’autres sont produites par le mélangeur. 

Afin d’éliminer les raies issus du mélangeur, on utilise la fonction signal ID de l’analyseur de 

spectre. En effet, les fréquences fournies par l’oscillateur local sont décalés de 2 fois la fré-

quence intermédiaire (2FI) en bande de mesure donc de 
!KÛ�Ü  en bande de base : 

 �ML3 � ��K3 
 �J16  

�ML* � ��K* 
 �J16  
3.4-6 

En calculant donc le rang des harmoniques N à partir des deux fréquences générées par 

l’oscillateur local, T �  !KÛKÝÞ*zKÝÞ3, on doit normalement retrouver un ordre 16 si les raies 

proviennent de la source. Si N est différent de cette valeur alors les raies identifiées provien-

nent du mélangeur et sont supprimées par la fonction signal ID. Toutefois, pour observer 

l’effet de la suppression de ces raies, on peut être amené à faire un zoom ce qui revient à 

utiliser une faible valeur de span. Sur la Figure 3.4-11 est présentée cette fois ci des spectres 

où la fréquence utile est imposée à 210 GHz, dans ce cas de figure, nous avons un « spu-

rious » généré par la source qui a une puissance plus importante que celle de la fondamen-

tale, nous avons donc décidé de supprimer le point de fréquence 210 GHz des mesures de 

sensibilité car nous n’avons pas à disposition des filtres de bande passante permettant de 

minimiser ces raies parasites. 

 

Figure 3.4-11 : Exemple de spectres obtenu pour une fréquence utile de 210 GHz. 

 

Ce travail s’est avéré utile dans la mesure où il nous a permis de garantir la qualité des me-
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nous a permis d’établir une cartographie complète en puissance des modules d’extension de 

fréquence fréquemment utilisé au sein du laboratoire. 

 

� Mesures de détection des SSDs en basse fréquence (100 MHz-50 GHz) 

Nous avons également réalisé des mesures de détection à plus basse fréquence. Pour ce 

faire nous avons utilisé comme source un PNA fonctionnant de 100 MHz à 60 GHz. La philo-

sophie de mesure reste la même comparée aux autres bancs de mesure. Dans un premier 

temps nous procédons à l’étalonnage en puissance de la sortie du PNA, pour cela nous utili-

sons le bolomètre (8487A) de chez Agilent capable de mesurer des puissances comprises 

entre 1µW et 100 mW ; ce mesureur de puissance est connecté à l’une de ses bornes à une 

console EPM power meter de chez Agilent (E4419B) qui sert de tête de lecture permettant 

de visualiser la puissance délivrée. A l’autre borne nous avons d’abord connecté directement 

le power meter sur la sortie du PNA via un connecteur 2.4 mm ensuite nous l’avons connec-

té juste avant la sonde, cela nous permet de déduire les différentes pertes associées au 

montage (cables, connecteurs…) connaissant les pertes en transmission de la sonde, on con-

nait la puissance disponible dans le plan de la probe. La Figure 3.4-12 présente la puissance 

disponible dans le plan des sondes pour différente puissance de pompe allant de 0 dBm à -

24 dBm, l’idée ici étant de voir la réponse des composants pour une puissance injectée du 

même ordre de grandeur que les puissances disponibles en bande G et J. La sensibilité obte-

nue pour un réseau de 4 SSDs dont la largeur et la longueur du canal sont respectivement 75 

nm et 1 µm est présentée sur la Figure 3.4-13, on peut remarquer la bonne linéarité du 

composant dans la mesure où la sensibilité obtenue ne dépend pas de la puissance injectée. 

 

Figure 3.4-12 : Étalonnage de la puissance de sortie du PNA de 2 à 50 GHz pour différentes 
puissances de pompe de -24 dBm à 0 dBm. 
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Figure 3.4-13 : Exemple de sensibilité extrinsèque d’un réseau de 4 SSDs en parallèle. 

 

 

� Validation des mesures de détection par la simulation Monte-Carlo 

Nos partenaires de l’université de Salamanque ont donc fait une simulation Monte-Carlo 

pour évaluer la réponse des SSDs en tant que détecteur. Pour ce faire, on surimpose sur une 

tension DC une tension sinusoïdale où l’on fait varier la fréquence f entre les deux contacts 

ohmique (V= VDC+V0sin(2ft)), l’amplitude de tension sinusoïdale est prise égale à 0.25 V et 

VDC=0, le courant moyen Irect en sortie du composant est alors évalué. De ce courant moyen, 

on calcul la sensibilité intrinsèque Sint en convertissant le courant moyen rectifié en tension 

Vrect (en utilisant la résistance ohmique autour de zéro RDC, VRECT= Irect. RDC) et en le divisant 

par la puissance active absorbée par la partie intrinsèque de la SSD (calculée de la façon sui-

vante : Pint= Real (V0
2/2Z*)) donc Sint= Vrect/Pint. Connaissant Sint on remonte à la sensibilité 

extrinsèque en utilisant le coefficient de réflexion du composant inséré dans une ligne co-

planaire d’impédance caractéristique Z0 ; Sext= Sint.(1-Γ2) avec Γ= (Z-Z0)/Z+Z0). Dans notre cas 

les valeurs de Z0 mesurés ont été utilisées pour calculer la valeur de Γ à basse fréquence, au 

dessus de 320 GHz nous avons utilisé une valeur constante de l’impédance caractéristique Z0 

(40+6j)Ω correspondant à la ligne cpw d’accès des diodes SSDs. Comme on peut le voir sur 

les Figure 3.4-14 Figure 3.4-15, nous obtenons un bon accord global entre la mesure et la 

simulation. Afin de se rendre compte de l’influence de l’impédance de la ligne de transmis-

sion, nous avons également représenté le cas où nous considérons que l’impédance de la 

ligne est de 55 Ω sur toute la plage de fréquence. Lorsque l’on augmente l’impédance de la 

ligne à 75 Ω on se rend compte que la sensibilité du composant augmente considérable-
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ment, cela montre que la sensibilité des SSDs peut être 

haute impédance qui permettront une 

fois, nous n’observons pas une franche fréquence de coupure dans la mesure, on peut donc 

dire que 320 GHz ne semble pas être la fréquence limite d’utilisation de notre composant. En 

effet la simulation MC (Figure 

proche du THz. 

Figure 3.4-14 : Comparaison des caractéristiques I
simulation Monte Carlo pour une SSD.

Figure 3.4-15 : Comparaison des résultats de détection entre la mesure et les simulations 
pour deux impédances de ligne différente (55 et 75 

 

� Modélisation petit signal des SSDs

Nous avons tenté de modéliser les SSDs en technologie gravée en utilisant les mesures 

basses fréquences jusqu’à 50 

flexion dans le plan d’entrée des composants

gnal des SSDs implémenté dans le logiciel de simulation Advanced Design System (ADS). On 

envoie le signal RF via la sonde infinity GSG (50 

modélisées par la ligne.s2p, nous avons les capacités parasites entre les lignes, ensuite vient 

ment, cela montre que la sensibilité des SSDs peut être améliorée en utilisant des lignes 

impédance qui permettront une meilleure adaptation en puissance de la SSD. Tout

fois, nous n’observons pas une franche fréquence de coupure dans la mesure, on peut donc 

dire que 320 GHz ne semble pas être la fréquence limite d’utilisation de notre composant. En 

Figure 3.4-15) montre que la fréquence de coupure de ces

: Comparaison des caractéristiques I-V entre la mesure expérimentale et la 
simulation Monte Carlo pour une SSD. 

: Comparaison des résultats de détection entre la mesure et les simulations 
pour deux impédances de ligne différente (55 et 75 Ω). 

Modélisation petit signal des SSDs 

modéliser les SSDs en technologie gravée en utilisant les mesures 

basses fréquences jusqu’à 50 GHz mesurées au PNA 67 afin d’obtenir le coefficient de r

flexion dans le plan d’entrée des composants. La Figure 3.4-16 présente le modèle petit s

gnal des SSDs implémenté dans le logiciel de simulation Advanced Design System (ADS). On 

l RF via la sonde infinity GSG (50 Ω), l’onde se propage sur les lignes d’accès 

, nous avons les capacités parasites entre les lignes, ensuite vient 
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en utilisant des lignes 

ssance de la SSD. Toute-

fois, nous n’observons pas une franche fréquence de coupure dans la mesure, on peut donc 

dire que 320 GHz ne semble pas être la fréquence limite d’utilisation de notre composant. En 

quence de coupure de ces SSDs est 

 

mesure expérimentale et la 

 

: Comparaison des résultats de détection entre la mesure et les simulations 

modéliser les SSDs en technologie gravée en utilisant les mesures 

au PNA 67 afin d’obtenir le coefficient de ré-

présente le modèle petit si-

gnal des SSDs implémenté dans le logiciel de simulation Advanced Design System (ADS). On 

l’onde se propage sur les lignes d’accès 

, nous avons les capacités parasites entre les lignes, ensuite vient 
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la résistance série qui se compose de la résistance de contact côté Drain plus la résistance du 

gaz 2D entre le contact ohmique et le début de la SSD, on rentre ensuite dans la partie in-

trinsèque du « device » composé de la résistance de la SSD en parallèle avec la capacité exis-

tante entre les recess, puis de nouveau la résistance du gaz 2D entre la sortie de la SSD et le 

contact ohmique en série avec la résistance de ce contact ohmique coté source puis la 

masse. 

 

Figure 3.4-16: Schéma équivalent petit signal d’une SSD. 

 

� Extraction de la capacité parasite interligne. 

Pour extraire cette capacité parasite encore appelé capacité de « crosstalk », nous avons 

mesuré les paramètres S de la ligne en transmission (2 ports) dont la simulation ADS est pré-

sentée sur la Figure 3.4-17, cette mesure tient compte de la capacité due à la pose entre la 

sonde et la ligne d’accès, elle tient compte également de l’inductance engendrée par la 

ligne. Connaissant les paramètres S de la ligne Figure 3.4-18, on épuche cette dernière sur un 

motif en circuit ouvert (même topologie qu’une SSD sans la partie active) qui a la même lon-

gueur de ligne, ce qui nous permet d’extraire la capacité, Figure 3.4-19. 

 

Figure 3.4-17: Modélisation de ligne avec les paramètres S issus de la mesure en transmis-
sion 
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Figure 3.4-18: Module et phase de la ligne en transmission de longueur 200 µm 

 

 

Figure 3.4-19: Extraction de la capacité de crosstalk (4.64 fF) après épluchage de la ligne 
d’accès 

 

Figure 3.4-20: Comparaison mesure/modélisation : en rouge mesure du CO, en bleu simula-
tion de la ligne plus la capacité de bout. 
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� Détermination de la résistance série.  

La première composante qui contribue à cette résistance série est la résistance due au con-

tact ohmique, la détermination de cette résistance de contact à été faite grâce aux mesures 

de TLMs, Figure 3.4-21. Les espacements entre ces TLMs et les résistances obtenues sont 

résumés dans le Tableau 3.4-2. 

 

 

Figure 3.4-21: Motif TLMs 

 largeur 

W 

(µm) 

Longueur 

L1 (µm) 

L2 

(µm) 

L3 

(µm) 

L4 

(µm) 

L5 

(µm) 

Résistivité 

(Ω.mm) 

Résistance 

carrée 

 140 2 5 10 20 30   

Résistance 

(Ω) 

 11 18 29.9 53.1 76      0.4 320 

Tableau 3.4-2: Mesures effectuées sur les TLMs 

 

Connaissant la résistivité du contact ohmique ρc et la largeur de ce dernier on remonte à la 

résistance de contact : Rc= 
ßà¬ h 7 = 

ßàá. La résistance de contact étant dépendante de largeur 

du contact, elle va donc varier en fonction du nombre de SSDs en parallèle. Afin de ne pas 

alourdir le rapport, l’exemple de calcul de la résistance série Rs sera donné pour 32 SSDs 

dont les dimensions sont données sur la Figure 3.4-22. 

 Rs= &�â)ã+�+ &¬�  

Rs= 
ßàá +  &Ð v Lá 

3.4-7 

 

 



 p 148 sur 214 

 

Figure 3.4-22: Dimensions pour le calcul de Rc et RSC pour un réseau de 32 SSDs 

 

La résistance série pour 32 SSDs est donc égal à 21.76 Ω, de façon analogue pour 16 SSDs 

(L=600 nm ; W= 17.7 µm), la résistance série égale 33.45 Ω ; pour 4 SSDs (L=600 nm ; 

W=6µm), Rs= 98.67 Ω et pour une SSD (L=600 nm ; W= 3.025 µm), Rs= 195.7 Ω. 

 

� Extraction de la résistance intrinsèque des SSDs. 

Connaissant les paramètres de la ligne, la capacité parasite et les résistances séries cotés 

Drain et Source, dans le cas présenté on suppose qu’il y a très peu de courant de fuite, ces 

deux résistances sont donc supposées égales. On épluche donc ces éléments (partie grisée 

de la Figure 3.4-23, pour ce transposer dans le plan d’entrée des SSDs. 

 

Figure 3.4-23: Circuit épluché pour se transposer dans la partie intrinsèque de la SSD. 

 

L’impédance d’entrée de la SSD, serait donc l’impédance équivalente du circuit RC parallèle.  

L1=L2= 600 nm 

L2 L1 

W = 27.2 µm 
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 Ze= 
�*	�ä	�*v�vá�*� 
  å �**v�vá	�ä	�*v�vá�*�    

Real (Ze)= 
�*	�ä	�*v�vá�*� 

3.4-8 

 

 

En extrapolant la partie réelle de Ze quand W tend vers zéro nous permet de déduire la ré-

sistance RDC de la SSD. Du point de vue simulation l’extrapolation en zéro de cette partie 

réelle n’était pas aisée comme on peut le remarquer sur la Figure 3.4-24, Nous avons donc 

tracé 1/Real(Ze) pour une facilité d’extraction. 

 

Figure 3.4-24 : Partie réelle de l’impédance d’entrée pour 1, 4, 16 et 32 SSDs 

 

Figure 3.4-25: Extrapolation de la partie réelle de l’impédance d’entrée pour freq = 0, à partir 
de la droite d’équation m2= a1*indep (m2). 

 

De façon analogue à la Figure 3.4-25 nous avons extrait les résistances intrinsèques des SSDs 

les valeurs sont résumées dans le tableau ci-dessous et comparées à celle obtenues par la 

mesure. 
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 R1SSD (Ω) R4SSD (Ω) R16SSD (Ω) R32SSD (Ω) 

Simulation 34876 9211 1474 750 

Mesurée 27540 9092 1530 813 

Tableau 3.4-3 : Comparaison des différentes Résistances extraites de la modélisation et 
celles obtenues par la mesure. 

 

Connaissant la résistance intrinsèque nous avons déduit la valeur des capacités en faisant le 

rapport entre la partie imaginaire et la partie réelle de l’impédance d’entrée, Figure 3.4-26. 

Le module de l’impédance d’entrée pour 1, 4 16, 32 SSDs est finalement obtenu et présenté 

sur la Figure 3.4-27. Comme nous pouvons le constater, plus on augmente le nombre de 

SSDs en réseau, plus on améliore l’adaptation. 

 

Figure 3.4-26: Extraction des différentes capacités intrinsèques pour 1, 4, 16 et 32 SSDs 
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Figure 3.4-27: Module de l’impédance dans le plan d'entrée (intrinsèque) des SSDs. 1 SSD (en 
rouge), 4 SSD en (Bleu), 16 SSD (en rose), 32 SSDs (en cyan). 

 

En fonction des différents paramètres que nous avons extraits, nous avons fait pour les diffé-

rentes topologies une comparaison entre la mesure et le modèle dont un exemple pour un 

réseau de 16 SSDs est présenté sur la Figure 3.4-28. 

 

Figure 3.4-28: Comparaison mesure (Bleu)/modèle (Rouge) de l'impédance d'entrée dans le 
plan d’un réseau de 16 SSDs (sans polarisation). 

 

� Amélioration de la détection des SSDs 

A partir des hypothèses déduites des mesures en bande J puis confirmées en bande G, la 

question que l’on peut se poser est comment améliorer la sensibilité des SSDs ?  

L’une des réponses apportées par l’analyse des mesures serait de réduire la largeur du canal 

vu qu’on observait pas de détection par rapport au plancher du bruit du multimètre sur les 

SSDs de plus de 150 nm de large. Cependant avec les procédés technologiques développés 

pour graver les tranchées de 50 nm, on atteint les limites technologiques en termes de gra-
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vure avec les canaux de 75 nm déjà réalisés. On a donc opté pour l’utilisation de 

l’implantation ionique. 

En effet, avec une dose appropriée d’ions (Ar+) et une tension convenable d’accélération, on 

est capable de définir les tranchées isolantes répondant au fonctionnement des SSDs 

([Bou02]). Afin de déterminer ces différents paramètres, nous avons fait des simulations en 

utilisant le logiciel SRIM ([Zie77]). Les résultats de simulation montrent qu’en utilisant les 

ions argon (Ar+) avec une énergie de l’ordre de 150 keV et une dose d’environ 10�{/��!, on 

implante avec une profondeur moyenne de pénétration à peu près égale à 30 nm. Le but 

étant de rendre les tranchées isolantes, le maximum de concentration des atomes 

(20 v 10�æ/��� est obtenu dans le gaz bidimensionnel. La Figure 3.4-29 présente le profil 

de concentration obtenu à l’aide du logiciel Stopping and Range of Ions in Matter (SRIM) ; 

pour une facilité de lecture les couches de SiN et d’Al0.3GaN0.7 qui sont assez fines (~ 28 nm) 

ne sont pas représentées et le substrat a été réduit. 

 

Figure 3.4-29 : (a) Répartition spatiale des ions Ar+ implanté avec une énergie de 150 keV, (b) 
Vue dans le plan du Gaz bidimensionnel de la longueur latéral de diffusion. 

 

Avec la technologie implantée, on vient donc former les « équerres » des SSDs avec 

l’implantation des ions , cette étape forme une Gaussienne Figure 3.4-29 qui finalement dé-

fini notre canal initial en réduisant ainsi sa largeur par rapport à la dimension donnée sur le 

masque. On parle alors de largeur effective. Les différents paramètres tels que fixés sur le 

masque sont alors : largeur du recess horizontal à 50 nm, largeur du recess vertical à 200 nm 

et la longueur du canal à 1 µm, nous avons fait varier la largeur du canal de 75 nm à 200 nm 

par pas de 25 nm. Les caractéristiques courant-tension de ces devices sont présentées sur 
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Figure 3.4-30. Sauf mention contraire, l’ensemble des résultats présentés dans cette section 

concerne les réseaux de 16 SSDs. 

 

Figure 3.4-30: Densité de courant des SSDS réalisés en « techno implant » en fonction de la 
tension. Les SSDs ont des largeurs de canaux allant de 75 à 200 nm par pas de 25 nm. 

 

Comme nous pouvons le constater, nous avons de faibles niveaux de courant à dimension 

égale en comparaison des technologies gravées, Figure 3.4-31. Cela laisse présager que nous 

avons une différence au niveau de la largeur réelle du canal de conduction. La disparité des 

densités de courant obtenue sur la technologie implantée montre également que pour les 

petites largeurs de canal (dimensions masques) 75 nm, 100 nm, il semblerait que nous ayons 

un canal effectif nul dû à la Gaussienne d’implantation car aucun courant ne circule dans ces 

dispositifs. 

 

Figure 3.4-31: Densité de courant des SSDs réalisées en techno recess en fonction de la ten-
sion. Les SSDs ont des largeurs de canaux allant de 75 à 200 nm par pas de 25 nm. 
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Afin de pouvoir estimer la largeur de la Gaussienne d’implantation, nous avons mené une 

étude en traçant les densités de courant (courant normalisé par rapport à leur largeur de 

canal apparente) en fonction de la largeur du canal Figure 3.4-32. 

 

Figure 3.4-32: Densité de courant en fonction de la largeur du canal des SSDs en techno im-
plant 

 

Comme nous pouvons le remarquer sur la courbe, pour la largeur de canal 75 nm, la densité 

de courant est très faible. Nous pouvons donc supposer que le canal est fermé cela sous en-

tendrait que les deux Gaussiennes dues à l’implantation de part et d’autre du canal se re-

couvrent. A partir de 125 nm, le canal commence à s’ouvrir. La largeur donc estimée de la 

Gaussienne d’implantation serait d’environ 62.5 nm. 

Nous avons procédé à des mesures de détection sur ces dispositifs en bande G, la Figure 

3.4-33 présente la sensibilité extrinsèque des dispositifs. 

 

Figure 3.4-33: Sensibilité en fonction de la fréquence pour différentes largeur de canal. 

 

Pour les largeurs de canaux 75, 100 et 125 nm aucune détection n’a été observée par rap-
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nm. Pour tenter de comprendre ces détections, leurs comportements en fonction de la lar-

geur des canaux, nous nous sommes penchés sur de nouvelles études statiques des compo-

sants. 

 

Figure 3.4-34: Évolution de la résistance zéro-bias des SSDs implantées en fonction de la lar-
geur des canaux 

 

La Figure 3.4-34 nous montre une chute brutale de la résistance zéro bias après la largeur de 

canal 150 nm. Pour les largeurs de canaux plus grands, cette courbe en comparaison avec 

celle de la Figure 3.4-32 corrèle bien le fait de l’existence d’un canal conducteur à partir de 

150 nm. Afin d’expliquer l’évolution de la sensibilité des SSDs en fonction de la largeur du 

canal, nous avons fait une étude sur le comportement de ces résistances autour de zéro. 

Pour ce faire, sur chaque caractéristique I-V des composants autour de zéro la pente dans les 

sens positif et négatif de la tension à été déterminée comme illustrée sur la Figure 3.4-35. 

 

Figure 3.4-35: Exemple de calcul de la variation de la pente autour de zéro sur l’I-V d’une SSD 
de largeur 175 nm 
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tat, traduit l’évolution du changement de pente en 0V, donc une certaine non linéarité dans 

la caractéristique courant-tension. Ce calcul s’est porté sur les composants qui détectent à 
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bien l’évolution de la sensibilité en fonction du niveau de modulation de la résistance autour 

de zéro (+/- 40 mV) autrement dit le degré de non linéarité en zéro des composants et cela à 

différents points de fréquences (181 et 300 GHz) dans l’exemple présenté. 

 

Figure 3.4-36: Sensibilité en fonction de la modulation de la résistance autour de 0 V.  

 

Afin d’avoir une idée de la puissance minimale détectable par les SSDs qui donnerait un rap-

port signal sur bruit égal à 1 nous avons calculé la puissance équivalente de bruit (Noise 

Equivalent Power), Figure 3.4-37. Étant donné que les détections ont été effectuées en ab-

sence de polarisation, nous pouvons considérer que le bruit dans les SSDs, résulte principa-

lement de l’agitation thermique des porteurs de charges. Le NEP est donc calculé en faisant 

le rapport entre le bruit thermique aux bornes de la résistance des SSDs et la sensibilité : 

NEP = (4.K.T.B.RSSD) ½/ Responsivity 

 

Figure 3.4-37: Puissance équivalente de bruit en fonction de la modulation de la résistance 
centrée sur 0 V  

 

Après avoir estimé la largeur de canal effective pour les SSDs réalisées avec la technologie 
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nm, pour les SSDs de largeur de canal de 200 nm on peut déduire que l’ordre de grandeur de 

leur canal effectif est de 75 nm.  

La Figure 3.4-38 montre la caractéristique courant tension et la sensibilité de 16 SSDs issues 

de la techno gravée avec une largeur de canal de 75 nm comparé avec celle de 16 SDDs is-

sues de la technologie implantée avec une largeur de canal de 200 nm qui correspondrait à 

75 nm de canal effectif. 

 

Figure 3.4-38 : Comparaison de la caractéristique I-V de 16 SSDs de largeur de canal 200 nm 
en technologie implantée en orange avec 16 SSDs de 75 nm en technologie gravée en bleu. 

 

 

Figure 3.4-39: Comparaison de sensibilités extrinsèques entre 16SSDs de largeur de canal 
sensiblement égales issues des deux différentes technologies gravées (largeur du canal~75 
nm) et implantées (largeur du canal~200 nm). 

 

On remarque une bonne corrélation entre les 16 SSDs issues des deux différentes technolo-

gies. Avant de présenter les sensibilités que donneraient les SSDs dans le cas où l’on pren-

drait en compte la désadaptation des « devices » et la perte des lignes d’accès, nous avons 

regardé le coefficient de réflexion S11 pour les 16 SSDs de différentes technologies pour éva-

luer la désadaption. 
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Figure 3.4-40: Comparaison du coefficient de reflexion pour les 16SSDs en techno implant et 
gravée 

 

Figure 3.4-40 présente le coefficient de réflexion. Comme on pouvait s’y attendre avec ces 

composants nanométriques, les SSDs sont fortement réflectifs, cependant on observe qu’on 

a quasiment la même désadaptation pour les 16 SSDs issues des deux technologies diffé-

rentes. Dans la même logique, nous avons donc comparé 32 SSDs en réseaux avec les 

mêmes topologies, 75 nm de largeur de canal issu des deux différentes technologies, pour 

rappel les paramètres fixés dans ces topologies sont la longueur du canal fixé à 1 µm et la 

largeur de recess fixé à 50 nm. 

 

Figure 3.4-41: Comparaison du coefficient de réflexion pour les 32 SSDs en techno implantée 
et gravée. 

 

Comme le montre la Figure 3.4-41, augmenter le nombre de SSDs en réseau « améliore » 

l’adaptation. Afin de valider l’hypothèse émise à savoir que la largeur de canal 75 nm en 

techno gravée tendrait à être égale à la largeur de canal 200 nm en techno implant, nous 

présentons également la réponse des réseaux de 32 SSDs dans les deux technologies, Figure 

3.4-42. 
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Figure 3.4-42: Comparaison de sensibilités extrinsèques entre 32 SSDs de largeur de canal 
sensiblement égale issues des deux différentes technologies gravées et implantées. 

 

Si l’on admet que la technologie implantée pour une largeur de canal de 200 nm se rap-

proche d’un canal de 75 nm au regard de la Gaussienne de diffusion induite par la technolo-

gie en implant alors, on s’attend selon l’hypothèse qui a été émise à savoir que si l’on réduit 

cette largeur de canal on devrait améliorer la détection ce qui explique le fait que les 16 

SSDs avec une largeur de canal de 175 nm donc 50 nm de largeur de canal effectif ont une 

plus grande sensibilité (cf Figure 3.4-33). Sur la Figure 3.4-43 on rappelle la sensibilité des 16 

SSDs de 175 nm de largeur de canal à laquelle on a rajouté la sensibilité des 32 SSDs dans la 

même topologie.  

 

Figure 3.4-43: Sensibilité des réseaux de 16 et 32 SSDs pour une largeur de canal effective 
autour de 50 nm. 
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nous avons calculé ce que serait la réponse intrinsèque de ces 32 SSDs ayant une largeur de 

canal effective de 50 nm. 

 

Figure 3.4-44: Coefficient de réflexion de 16 et 32 SSDs de largeur de canal effectif d’environ 
50 nm. 

 

La Figure 3.4-45 montre la sensibilité des réseaux de 16 et 32 SSDs en prenant en compte la 

perte des lignes d’accès et la désadaptation des « devices », ce qui correspondrait au cas 

idéal, comme les sensibilités présentées par les SSDs fabriquées sur InGaAs ([Bal11a]). 

 

Figure 3.4-45: Sensibilités intrinsèques des réseaux de 16 et 32 SSDs pour des largeurs de 
canaux effectifs d’environ 50 nm. 

3.4.2 MESURES EXPÉRIMENTALES DES SSDS EN ÉMISSION 

Pour tester les SSDs en tant qu’émetteurs, la première étape est de déterminer le niveau du 

plancher de bruit lié à notre banc de mesure. Pour ce faire, on a remplacé le PM4 par un 

mélangeur subharmonique externe (220-325 GHz) piloté par l’analyseur de spectre (OL :9-13 
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Figure 3.4-46 : Évaluation du plancher de bruit lié au banc de mesure. 

 

Une fois le plancher de bruit connu, nous avons sélectionné les SSDs de 1 µm de longueur de 

canal dont la fréquence d’oscillation donnée par la simulation Monte-Carlo est de 300 GHz. 

Les premiers composants testés sont des réseaux de 32 SSDs en parallèle, afin d’avoir le plus 

haut niveau de puissance possible. La résistance dynamique autour de 30 V pour ces compo-

sants est de l’ordre Rd= 77.27 kΩ et le champ électrique moyen à 30 V est de 300 kV/cm. La 

caractéristique I-V de ce composant est présentée sur la Figure 3.4-47. La tension maximale 

de polarisation sur cette topologie avant le claquage est de 40 V. 
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Figure 3.4-47 : Caractéristique I-V du premier réseau de 32 SSDs testé en émission. La lon-
gueur et la largeur du canal sont respectivement 1 µm et 75 nm. 

 

Par rapport à notre plancher de bruit aucune émission n’a pu être mesurée. Nous avons éga-

lement testé une seule SSD avec une largeur de canal de 150 nm (au vu du faible niveau de 

courant observé sur les canaux de 75 nm, les largeurs plus grandes sont plus prédisposées à 

la production d’oscillation). La Figure 3.4-48 présente la caractéristique I-V de cette deu-

xième SSD testée. La résistance dynamique autour de 30 V est Rd=148.55 kΩ et la tension 

maximale de polarisation est de 50 V. Aucune émission n’a été observée.  
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Figure 3.4-48 : Caractéristique I-V de la seconde SSD testé en émission. La longueur et la lar-
geur du canal sont respectivement 1 µm et 150 nm. 

 

L’augmentation du courant à forte polarisation comme observée sur la Figure 3.4-47,et la 

Figure 3.4-48 est due à une faible isolation des tranchées de la SSD, pour confirmer cette 

hypothèse nous disposons sur la même plaque d’un motif d’isolation. Ce motif d’isolation est 

une SSD classique où l’on vient fermer le canal avec une gravure transversale, la caractéris-

tique I-V ainsi obtenue sur la Figure 3.4-49 montre bien qu’il y a un courant de fuite addi-

tionnel au-delà de 27 V. 

 

Figure 3.4-49 : Caractéristique I-V d’un motif d’isolation, le canal est fermé par gravure (zone 
en vert sur le schéma. 
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Après les simulations avec le modèle auto-cohérent des charges de surfaces, la conclusion 

est que ces topologies de SSDs fabriquées lors du premier RUN ne peuvent osciller dues à 

leur faible niveau de courant directement lié à la faible densité de porteurs dans le canal. 

Nous avons donc arrêté les tests d’émissions sur ces composants après la destruction d’une 

sonde GSG autour de 35 V. Pour les composants des RUN 2 et 3, nous avons décidé de faire 

les mesures en espace libre. 

3.5 CARACTÉRISATION EN ESPACE LIBRE 

3.5.1 DESIGN D’ANNTENNES LARGE BANDE 

Les différentes caractérisations que nous allons faire en espace en libre d’une part pour 

l’utilisation des Self Switching Diodes en tant qu’émetteurs et d’autre part en tant que dé-

tecteurs, nécessitent la conception d’antennes large bande. Ce choix se justifie par le fait 

qu’en configuration émission par exemple la fréquence « exacte » des oscillations n’est pas 

connue et cette fréquence d’émission dépend en plus comme nous l’avons vu, de la lon-

gueur des canaux des SSDs (~300 GHz pour L= 1µm et ~370 GHz pour L=500nm). En configu-

ration de détection, les antennes à concevoir devaient nous permettre de faire de la détec-

tion au moins jusque 600 GHz. On distingue en général deux types de bande passante qui 

peuvent être exprimée de manière relative ou absolue : 

 ³E�;\[#��;	%� � 2	�?[� 
 �?�-�	�?[� 
 �?�-� v 100 

³E[��]\~; � �?[��?�- è 1 

3.5-1 

 

La première qui nous intéresse dans le cadre de ce premier cahier des charges est la bande 

passante de rayonnement qui est directement lié à la qualité du diagramme de rayonnement 

et que l’on peut évaluer par la valeur du gain ou la pureté de la polarisation. La seconde ap-

pelée bande passante d’adaptation traduit l’aptitude de l’antenne à transmettre à un récep-

teur un maximum d’énergie en mode émetteur par exemple, ou traduit l’aptitude de 

l’antenne à extraire d’un générateur le maximum de puissance en mode détecteur. Ce se-

cond aspect des antennes tout aussi important que le premier ne fait pas partie des critères 

de conception pour le travail « exploratoire » des SSDs que nous avons mené durant cette 

thèse, tout comme les lignes d’accès fixées à 50 Ω pour tous les différents RUN. 
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Le développement des antennes large bande date des années 1940 avec par exemple les 

antennes sphéroïdales ([Str41]), biconiques ([Sch43]) ou encore Vivaldi ([Lew74]), ([Gib79]). 

Ces antennes dites élémentaires ont en général une bande passante relative autour de 100 

% ce qui reste acceptable pour notre cahier des charges, nous avons donc opté pour une 

antenne élémentaire papillon (Bow-Tie). Cependant, d’autres types d’antennes dites indé-

pendantes de la fréquence affichent de très larges bandes passantes relatives supérieures à 

150 %. Afin de mettre toutes les chances de notre côté concernant les mesures d’émissions, 

nous avons également décidé d’intégrer une antenne de ce type : L’antenne spirale équian-

gulaire. 

 

� L’antenne dite élémentaire : La Bow-Tie (papillon) 

Les antennes dites élémentaires sont en fait des évolutions des simples dipôles ou monopôle 

dont le comportement est bien connu et décrit dans la littérature. Une caractéristique ex-

ploitée de ces antennes est que leur bande passante augmente avec le diamètre et donc la 

surface de leur cylindre rayonnant. C’est cette idée qui est développée et qui donne nais-

sance à des antennes de formes évasées coniques, triangulaires, rondes ou elliptiques qui 

possèdent des propriétés large bande. 

L’antenne Bow-tie (papillon) est un cas particulier de l’antenne biconique (3D) introduite par 

Carter à la fin des années 30 ([Sch04]). En effet, l’antenne bow-tie est une projection dans le 

plan de l’antenne biconique. C’est donc une structure symétrique dans laquelle chacun des 

éléments rayonnants opposés peut être considéré comme une ligne de transmission 

s’étendant à l’infini. Des études ont montré ([Bal97]) que les tensions générées entre deux 

points symétriques sur chacun des éléments rayonnants et les courants à leur surface per-

mettaient de déduire l’impédance d’entrée de la structure. 

 Ä� � 120 ln m�^Gd ép4êo 3.5-2 

α étant l’angle d’évasion de la Bow-tie. 

 

Comme on peut le remarquer dans l’équation, l’impédance d’entrée est réelle ce qui sup-

pose que la longueur de l’antenne est infinie, ce qui se traduirait par le fait que l’antenne est 

parcourue par une onde progressive. Lorsque l’on tronque l’antenne comme c’est le cas en 

réalité, il y a donc naissance d’un régime d’onde stationnaire, des modes supérieurs se pro-

pagent dorénavant rajoutant ainsi une composante réactive à l’impédance d’entrée. Cette 



 

formule nous permet simplement d’avoir 

s’applique normalement à la version en trois dimensions de l’antenne Bow

l’antenne biconique. De plus, à travers des études expérimentales, Brown et Woodward 

([Bro52]) ont montré que lors du passage d’une version conique d’un monopole à son équ

valent triangulaire de même dimension, l’impédance caractéristique s’en trouvait augme

tée. Ce fait doit donc logiquement être applicable aux versions dipolaire

tout en gardant à l’esprit que cette formulation a été calculée pour le cas idéal où l’antenne 

est considérée comme étant infinie.

Dans le cas réel, les triangles qui constituent l’anten

limiter la taille de l‘antenne. Le fait de tronquer l’antenne, on impose alors une hauteur H de 

l’antenne qui définit la fréquence basse de fonctionnement de cette dernière.

Figure 3.5-

 

 Une formule permettant de calculer la fréquence basse de fonctionnement d’un monopole 

trapézoïdale en fonction de ses dimensions a été proposée 

formule au cas d’un monopole triangulaire, l’on obtient

 

 

H est la hauteur et W est la largeur du triangle en mm et F est exprimée en GHz.

Si l’on applique cela aux dimensions de notre antenne à savoir H =360 µm, W= 415 µm, 

obtient une fréquence minimale de fonctionnement de l’ordre de 150 GHz dans l’air, en t

nant compte de la permittivité de notre substrat silicium (11.7) la fréquence 

rayonnement dans le substrat est de l’ordre de 100 GHz. En considérant la 

entre la hauteur d’un triangle et sa largeur,

formule nous permet simplement d’avoir un ordre de grandeur de l’impédance

s’applique normalement à la version en trois dimensions de l’antenne Bow

l’antenne biconique. De plus, à travers des études expérimentales, Brown et Woodward 

ont montré que lors du passage d’une version conique d’un monopole à son équ

valent triangulaire de même dimension, l’impédance caractéristique s’en trouvait augme

tée. Ce fait doit donc logiquement être applicable aux versions dipolaire

tout en gardant à l’esprit que cette formulation a été calculée pour le cas idéal où l’antenne 

est considérée comme étant infinie. 

Dans le cas réel, les triangles qui constituent l’antenne bow-tie doivent être tronqué

nne. Le fait de tronquer l’antenne, on impose alors une hauteur H de 

l’antenne qui définit la fréquence basse de fonctionnement de cette dernière.

 

1 : Schéma d’une antenne bow-tie classique.

e formule permettant de calculer la fréquence basse de fonctionnement d’un monopole 

trapézoïdale en fonction de ses dimensions a été proposée ([Che00]). En adaptant cette 

formule au cas d’un monopole triangulaire, l’on obtient :  

 

H est la hauteur et W est la largeur du triangle en mm et F est exprimée en GHz.

Si l’on applique cela aux dimensions de notre antenne à savoir H =360 µm, W= 415 µm, 

obtient une fréquence minimale de fonctionnement de l’ordre de 150 GHz dans l’air, en t

nant compte de la permittivité de notre substrat silicium (11.7) la fréquence 

rayonnement dans le substrat est de l’ordre de 100 GHz. En considérant la 

entre la hauteur d’un triangle et sa largeur, 
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dre de grandeur de l’impédance car elle 

s’applique normalement à la version en trois dimensions de l’antenne Bow-tie, à savoir 

l’antenne biconique. De plus, à travers des études expérimentales, Brown et Woodward 

ont montré que lors du passage d’une version conique d’un monopole à son équi-

valent triangulaire de même dimension, l’impédance caractéristique s’en trouvait augmen-

tée. Ce fait doit donc logiquement être applicable aux versions dipolaires de ces structures 

tout en gardant à l’esprit que cette formulation a été calculée pour le cas idéal où l’antenne 

tie doivent être tronqués afin de 

nne. Le fait de tronquer l’antenne, on impose alors une hauteur H de 

l’antenne qui définit la fréquence basse de fonctionnement de cette dernière. 

tie classique. 

e formule permettant de calculer la fréquence basse de fonctionnement d’un monopole 

. En adaptant cette 

3.5-3 

H est la hauteur et W est la largeur du triangle en mm et F est exprimée en GHz. 

Si l’on applique cela aux dimensions de notre antenne à savoir H =360 µm, W= 415 µm, l’on 

obtient une fréquence minimale de fonctionnement de l’ordre de 150 GHz dans l’air, en te-

nant compte de la permittivité de notre substrat silicium (11.7) la fréquence minimum de 

rayonnement dans le substrat est de l’ordre de 100 GHz. En considérant la relation qui existe 



 

 

On peut déduire l’angle d’évasion 

autour de 100 Ω. Ces études 

de notre antenne. Afin d’avoir d’une idée du comportement de cette dernière, nous avons 

fait des simulations en utilisant le logiciel commercial de simulation électromagnétique A

vanced design System (ADS). 

En effet, le module momentum de ce logiciel permet de simuler des structures antennaires 

bidimensionnelles. La méthode de calcul repose sur la résolution des équations intégrales de 

surface dans le domaine fréquentiel (fonctions de Green 

des moments. La structure étudié

laires afin de calculer les densités de courant

cique. Une fois ces courants déterminés, la caractérisation de la structure 

3.5-2 peut être visualisée sous différentes formes, paramètres S, diagram

ment en 2 ou 3 dimensions… 

Figure 3.5-2 : Layout de l’antenne bow

 

Le Gain maximal de l’antenne donnée par la simulation est de l’ordre de 4dB orienté vers le 

substrat (du à sa forte permittivité) 

(θ 175°). Ce gain évolue peu pour des fréquences allant de 100 GHz à 800 GHz

3.5-3 présente deux exemples de diagramme de rayonnement

 

peut déduire l’angle d’évasion α= 60°. Ce qui nous conduit à une impédance théorique 

 théoriques nous ont permis de fixer les différents paramètres 

de notre antenne. Afin d’avoir d’une idée du comportement de cette dernière, nous avons 

fait des simulations en utilisant le logiciel commercial de simulation électromagnétique A

 

En effet, le module momentum de ce logiciel permet de simuler des structures antennaires 

bidimensionnelles. La méthode de calcul repose sur la résolution des équations intégrales de 

surface dans le domaine fréquentiel (fonctions de Green ([Har93])) à partir de la méthode 

des moments. La structure étudiée est discrétisée à l’aide d’un maillage en cellules triang

alculer les densités de courant ou la répartition du champ 

s ces courants déterminés, la caractérisation de la structure 

peut être visualisée sous différentes formes, paramètres S, diagram

 

 

: Layout de l’antenne bow-tie simulée avec le module momemtum d’ADS.

Le Gain maximal de l’antenne donnée par la simulation est de l’ordre de 4dB orienté vers le 

substrat (du à sa forte permittivité) dans le plan quasi perpendiculaire à la structure 

175°). Ce gain évolue peu pour des fréquences allant de 100 GHz à 800 GHz

présente deux exemples de diagramme de rayonnement à 200 et 600 GHz.
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3.5-4 

à une impédance théorique 

théoriques nous ont permis de fixer les différents paramètres 

de notre antenne. Afin d’avoir d’une idée du comportement de cette dernière, nous avons 

fait des simulations en utilisant le logiciel commercial de simulation électromagnétique Ad-

En effet, le module momentum de ce logiciel permet de simuler des structures antennaires 

bidimensionnelles. La méthode de calcul repose sur la résolution des équations intégrales de 

) à partir de la méthode 

est discrétisée à l’aide d’un maillage en cellules triangu-

la répartition du champ magnétique surfa-

s ces courants déterminés, la caractérisation de la structure étudiée Figure 

peut être visualisée sous différentes formes, paramètres S, diagramme de rayonne-

tie simulée avec le module momemtum d’ADS. 

Le Gain maximal de l’antenne donnée par la simulation est de l’ordre de 4dB orienté vers le 

dans le plan quasi perpendiculaire à la structure 

175°). Ce gain évolue peu pour des fréquences allant de 100 GHz à 800 GHz, la Figure 

à 200 et 600 GHz. 



 

Figure 3.5-3 : Diagramme de rayonnement de l’antenne bow
GHz. 

 

 A 1 THz, le gain maximum chute autour de 1 dB et est fortement décalé (

3.5-4(a). La polarisation linéaire de l’antenne bow

comme on peut le constater sur la 

électrique émis parallèle à la structure et en rouge le module du champ électrique orienté 

de manière perpendiculaire à la structure.

Figure 3.5-4 : (a) Diagramme de rayonnement de la bow
électrique rayonné, en bleu le champ électrique est parallèle à l’antenne, en rouge le champ 
électrique est perpendiculaire.

 

� L’antenne dite indépendante de la fréquence

Théoriquement les antennes indépendantes de fréquence sont des antennes dont le di

gramme de rayonnement, plus particulièrement le gain, l’impédance d’entrée et la polaris

: Diagramme de rayonnement de l’antenne bow-tie : (a) à 200 GHz, (b) à 600 

A 1 THz, le gain maximum chute autour de 1 dB et est fortement décalé (

La polarisation linéaire de l’antenne bow-tie est bien vérifiée

comme on peut le constater sur la Figure 3.5-4(b), en bleu est présenté le module du champ 

électrique émis parallèle à la structure et en rouge le module du champ électrique orienté 

de manière perpendiculaire à la structure. 

Diagramme de rayonnement de la bow-tie à 1 THz. (b) Puissance du champ 
électrique rayonné, en bleu le champ électrique est parallèle à l’antenne, en rouge le champ 
électrique est perpendiculaire. 

L’antenne dite indépendante de la fréquence : La spirale équiangulaire

Théoriquement les antennes indépendantes de fréquence sont des antennes dont le di

gramme de rayonnement, plus particulièrement le gain, l’impédance d’entrée et la polaris
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: (a) à 200 GHz, (b) à 600 

A 1 THz, le gain maximum chute autour de 1 dB et est fortement décalé (θ 145°) Figure 

e par la simulation 

est présenté le module du champ 

électrique émis parallèle à la structure et en rouge le module du champ électrique orienté 

 

tie à 1 THz. (b) Puissance du champ 
électrique rayonné, en bleu le champ électrique est parallèle à l’antenne, en rouge le champ 

uiangulaire 

Théoriquement les antennes indépendantes de fréquence sont des antennes dont le dia-

gramme de rayonnement, plus particulièrement le gain, l’impédance d’entrée et la polarisa-
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tion changent relativement peu sur une bande passante supposée quasiment infinie. En 

1954, Rumsey est le premier à poser les bases théoriques des antennes indépendantes de la 

fréquence ([Rum57]).Il avance que les antennes indépendantes de la fréquence sont des 

antennes dont la géométrie est définie uniquement par des angles. Les caractéristiques gé-

nérales d’une antenne, impédance d’entrée, diagramme de rayonnement, polarisation de 

l’onde sont déterminées par la forme et les dimensions de l’antenne rapportées à la lon-

gueur d’onde. Il est connu qu’en diminuant toutes les dimensions d’une structure rayon-

nante d’un facteur a, seule sa fréquence de fonctionnement sera augmentée de ce facteur a 

mais l’ensemble de ses performances restera inchangé. Alors, si par une transformation con-

tinue les dimensions relatives de l’antenne sont égales quelle que soit la longueur d’onde, 

ses propriétés sont conservées et sont donc indépendantes de la fréquence. L’antenne spi-

rale équiangulaire ou encore appelée spirale logarithmique entre parfaitement dans la défi-

nition des structures dont la géométrie peut être entièrement définie par les angles. De plus 

à chaque fréquence, seule une certaine région de l’antenne correspondant à une certaine 

longueur d’onde participe au rayonnement, ce qui atténue fortement les courants au-delà 

de cette région. Le dimensionnement de notre antenne se base sur les travaux de Dyson 

([Dys59]) proposé en 1959. 

L’équation en coordonnées polaires de la spirale équiangulaire s’écrit : 

 ρ�	θ� �  ρ�ezíî 3.5-5 ρ� étant le rayon vecteur à l’origine et a le coefficient réglant l’expansion de la spirale. 

 

Afin que l’antenne ait une impédance constante et indépendante de la fréquence, il faut 

également que la largeur de la partie rayonnante reste proportionnelle à la longueur des 

bras et augmente donc au fur et à mesure que l’on s’éloigne du point d’alimentation de 

l’antenne situé au centre de la spirale. De plus, l’antenne doit être auto-complémentaire 

(principe de Babinet). Dans ce but l’antenne n’est pas constituée par un simple fil mais est 

formée par une bande limitée par deux spirales dont l’équation de la deuxième spirale est 

donnée par : 

 ρ!	θ� �  K. ρ�	θ� �  ρ�eí	îzð� 3.5-6 

δ définissant la largeur angulaire entre les deux courbes indépendamment de ρ. 

 

Nos composants étant planaires (pas de plan de masse), un second bras de la spirale faisant 

office de masse vient compléter de façon symétrique la première : 
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 ρ	θ� �  ρ�eí	îzñ� 

    ρ½	θ� �  ρ�eí	îzñzð� 
3.5-7 

La longueur de la spirale permettant de fixer la fréquence basse de fonctionnement est don-

née par : 

 7 �  ò ó¾! �qôq¾�! " 1õ
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3.5-8 

Ainsi la structure entière de la spirale équiangulaire est définie seulement par son angle de 

rotation θ, la longueur de ses bras L et son taux d’expansion 1/a. 

Pour que l'antenne ait une impédance indépendante de la fréquence, il faut qu'elle soit au-

to-complémentaire, cela se traduit par une surface métallisée qui doit être égale à la surface 

non-métallisée, concrètement cette condition est obtenue pour δ= 90°. 

La polarisation du champ rayonnée est circulaire sous réserve que l'antenne soit bien dimen-

sionnée. En effet, pour les fréquences auxquelles les longueurs des brins sont inférieurs à la 

longueur d’onde λ fixant la fréquence basse de fonctionnement, les courants n’ont pas été 

assez atténués par suite du rayonnement et se réfléchissent en bout de structure. Cela crée 

une composante polarisée en sens inverse et en interférant avec le courant incident, dans ce 

cas la polarisation de l’onde peut devenir elliptique voir linéaire. La longueur des brins doit 

donc être suffisante et le taux d'expansion ne doit pas être trop important [Fer09].  

L'antenne est alimentée au centre de la spirale où les deux brins sont excités en opposition 

de phase avec la même amplitude. Dans cette configuration le rayonnement est maximal 

dans les deux directions normales au plan de l'antenne, seulement l’utilisation d’un substrat 

de forte permittivité comme le silicium sur lequel nous fabriquons nos composants force le 

rayonnement à se confiner dans ce dernier, le rayonnement de la spirale dans ce cas devient 

quasi unidirectionnel. En ce qui concerne la fréquence haute de fonctionnement, elle est 

fixée par la distance entre les deux zones d’alimentation au centre de spirale. Cette distance 

doit être petite devant la longueur d’onde pour que la zone d’alimentation ait peu 

d’influence sur l’impédance d’entrée et la répartition des courants.  

Pour le dimensionnent de nos antennes spirales en fonction de notre cahier de charges, 

nous avions besoin d’une fréquence basse de fonctionnement (flow) autour 100 GHz. Nous 

avons donc fixé la longueur maximale de l’antenne à L~ 3 mm. Cela implique donc : 

÷Z � 6 ��  



 

neff est l’indice de réfraction caractéristique du substrat silicium utilisé

Figure 3.5-5 : « Layout » de l’antenne spirale équiangulaire simulé avec le module mome
tum d’ADS 

 

Pour la fréquence haute (fhigh

d’alimentation est de 4 µm ce qui nous donne

Comme on peut le remarquer aussi bien sur la fréquence basse que haute de fonctionn

ment, nous avons pris des marges. Ainsi, la longueur de notre spirale est 

la longueur d’onde guidée (100 GHz)

dixième de la longueur d’onde guidée (800 GHz).

Cette antenne a également été simulée en utilisant ADS momentum, les résultats de simul

tions du diagramme de rayonnement 

maximum environ de 9dB qui varie que très légèrement avec la fréquence de 200 GHz à 1 

THz dans la direction perpendiculaire à notre
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de l’antenne spirale équiangulaire simulé avec le module mome

high) fixée à 800 GHz au minimum, la distance de notre zone 

µm ce qui nous donne : 

 

Comme on peut le remarquer aussi bien sur la fréquence basse que haute de fonctionn

ment, nous avons pris des marges. Ainsi, la longueur de notre spirale est 

la longueur d’onde guidée (100 GHz) et notre zone d’alimentation est 

dixième de la longueur d’onde guidée (800 GHz). 

Cette antenne a également été simulée en utilisant ADS momentum, les résultats de simul

tions du diagramme de rayonnement Figure 3.5-6 à différentes fréquences montrent un gain 

maximum environ de 9dB qui varie que très légèrement avec la fréquence de 200 GHz à 1 

THz dans la direction perpendiculaire à notre antenne (180°) orienté dans 
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eff=  

de l’antenne spirale équiangulaire simulé avec le module momen-

) fixée à 800 GHz au minimum, la distance de notre zone 

Comme on peut le remarquer aussi bien sur la fréquence basse que haute de fonctionne-

ment, nous avons pris des marges. Ainsi, la longueur de notre spirale est supérieure à 4 fois 

et notre zone d’alimentation est inférieure à un 

Cette antenne a également été simulée en utilisant ADS momentum, les résultats de simula-

à différentes fréquences montrent un gain 

maximum environ de 9dB qui varie que très légèrement avec la fréquence de 200 GHz à 1 

 le substrat. 



 

Figure 3.5-6 : Diagramme de rayonnement de l’antenne spirale équiangulaire
(b) à 600 GHz. 

 

 En résumé, nous avons donc conçu deux types d’antennes

tie pour sa compacité, sa polarisation linéaire. La spirale logarithmique pour sa large bande 

passante de rayonnement et sa directivité. Cependant, la bande passante d’adaptation qui 

n’était pas une priorité mériterait d’être ét

possibles. La Figure 3.5-7 présente

tennes. 

Figure 3.5-7 : Paramètres S simulés de l’antenne bow
équiangulaire (en bleu) 

 

Enfin, comme on a pu le remarquer sur les différents diagrammes de rayonnement la pui

sance totale rayonnée des antennes est contenue dans un angle d’ouverture autour de 

θ  afin de collecter le maximum d’énergie, on utilise une lentille. L

donc principalement utilisées pour 

: Diagramme de rayonnement de l’antenne spirale équiangulaire

En résumé, nous avons donc conçu deux types d’antennes large bande, l’antenne bow

tie pour sa compacité, sa polarisation linéaire. La spirale logarithmique pour sa large bande 

passante de rayonnement et sa directivité. Cependant, la bande passante d’adaptation qui 

n’était pas une priorité mériterait d’être étudiée afin de trouver différentes améliorations 

présente les coefficients de réflexion présentés par les

: Paramètres S simulés de l’antenne bow-tie (en rouge) et de l’antenne spiral 

Enfin, comme on a pu le remarquer sur les différents diagrammes de rayonnement la pui

totale rayonnée des antennes est contenue dans un angle d’ouverture autour de 

afin de collecter le maximum d’énergie, on utilise une lentille. L

s pour focaliser l'énergie incidente divergent
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: Diagramme de rayonnement de l’antenne spirale équiangulaire : (a) à 200 GHz, 

large bande, l’antenne bow-

tie pour sa compacité, sa polarisation linéaire. La spirale logarithmique pour sa large bande 

passante de rayonnement et sa directivité. Cependant, la bande passante d’adaptation qui 

udiée afin de trouver différentes améliorations 

présentés par les deux an-

 

tie (en rouge) et de l’antenne spiral 

Enfin, comme on a pu le remarquer sur les différents diagrammes de rayonnement la puis-

totale rayonnée des antennes est contenue dans un angle d’ouverture autour de 

afin de collecter le maximum d’énergie, on utilise une lentille. Les lentilles sont 

l'énergie incidente divergente dans une direc-
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tion souhaitée ([Bla66]). Dans les expériences que nous avons menées en espace libre, nous 

avons utilisé une lentille silicium hémisphérique de diamètre 10 mm et dont la permittivité 

diélectrique se rapproche de celle de notre substrat ��~ 11.7. 

 

3.5.2 MESURES EXPÉRIMENTALES DES SSDS EN DÉTECTION 

Dans la mesure de détection, nous avons utilisé une source électronique RPG dont le signal 

est focalisé sur une lentille silicium placée à l’arrière, sur le substrat de notre échantillon à 

tester afin de focaliser au maximum le rayonnement incident sur la SSD, Figure 3.5-8  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.5-8 : Banc de mesure utilisé pour l’étalonnage de la source à 200 GHz et la mesure 
de détection. 

 

Sur ce banc de mesure, le signal issu de la source électronique est modulé par un chopper 

mécanique à 557 Hz (pour minimiser le bruit en 1/f), le but étant de faire une détection syn-

chrone afin de réduire le signal minimum détectable. La fréquence du chopper dépend du 

 

Electronic Source 

(0.2 or 0.6 THz) 

Detector (sample) 

or power -meter 

Optical chopper 

 

REF. 
Input 
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type de détecteur, pour les détecteurs « lents » type calorimètre, bolomètre, pyromètre la 

fréquence de modulation doit être réduite afin que le détecteur ait le temps de répondre. 

Nous avons testé les trois topologies issues du RUN 2 intégrées dans les antennes Bow-tie 

dont la cartographie est rappelée sur la Figure 3.5-9. 

 

 

Figure 3.5-9 : Caractéristiques I-V des SSDs reliées au connecteur SMA B2 et A2. 

 

Nous rappelons que ces topologies, de par leurs grandes largeurs de canal sont plutôt dé-

diées aux mesures d'émissions. Afin de calculer la sensibilité et la puissance équivalente de 

bruit, nous utilisé la procédure suivante : nous avons d’abord évalué la puissance disponible 

dans le plan focal à l’aide du PM4 ; ensuite le PM4 est remplacé au point focal par la SSD à 

tester, la tension DC fournie par le composant est alors mesurée avec le lock-in. Connaissant 

la tension DC et la puissance injectée, la sensibilité est donc calculée. 

Par exemple, le test de l’échantillon A2 (largeur de canal 150 nm) donne une tension de 720 

µV (crête à crête) correspondant au signal de 200 GHz modulé par le chopper. La calibration 

en puissance du signal à 200 GHz nous a fourni une puissance de l’ordre de 3.8 mW dans le 

plan focal de la lentille silicium utilisée. Comme ce signal total alimente la lentille silicium 

nous devons considérer le coefficient de réflexion de Fresnel dû à l’interface air/silicium, ce 

qui donne 30% de coefficient de réflexion. La sensibilité extrinsèque est donc Sext=720 
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Square shape, 1 µm long, 150 nm wide 

V-shape, 2 µm long, Win=250 nm and Wout=650 nm 
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µV/(3.8 mWx0.7)=0.27 V/W. La sensibilité est très faible car les courbes sont beaucoup plus 

ohmiques autour de zéro, Figure 3.5-9. La résistance autour de zéro de l’échantillon A2 est 

environ 50 Ω (ce qui correspond à un réseau de 768 SSDs chacune d’entre elles à une résis-

tance autour de 38.4 kΩ). La tension de bruit purement thermique est donc 

Vnoise=√4kTR0=0.9 nV/Hz1/2 ce qui conduit à une puissance équivalente de bruit (NEP) de 

NEP≈Vnoise/Sext=3.3 nW/Hz1/2. Malgré la sensibilité assez faible, on constate bien que les meil-

leures sensibilités sont obtenues pour les largeurs de canaux plus petites (largeur de canal 

150 nm et longueur du canal 1 µm). 

SSDs Width Length Signal Responsivity NEP Noise floor Detection limit

(number) (nm) (µm) (µV) (V/W) nW/Hz
1/2

(µV) µW/Hz
1/2

D2 1152 250-650 2.0 0 V 26.4 0.01 90.7       1.2 22 54.1                 

F2 768 250-650 2.0 0 V 49.2 0.02 48.7       1.2 41 29.0                 

B1 1024 150 2.0 0 V 480 0.18 5.0         1.2 400 3.0                   

B2 1024 150 2.0 0 V 456 0.17 5.3         1.2 380 3.1                   

B2 1024 150 2.0 1,26 V, 52 mA 768 0.29 - 4.8 160 7.4                   

A2 768 150 1.0 0 V 720 0.27 3.3         1.4 514 2.4                   

A2 768 150 1.0 0.6 V, 31 mA 1584 0.60 - 4.8 330 3.6                   

A2 768 150 1.0 10 V, 190 mA 69.6 0.03 - 7.2 10 123.1               

ARRAY

NAME
Bias SNR

 

Tableau 3.5-1 : Sensibilité et puissance équivalente de bruit (NEP) obtenues pour l’ensemble 
des composants testés en détection à 200 GHz. En rose nous avons les composants qui ont 
été polarisés et en bleu nous avons les structures V-SSDs. 

 

En se basant sur la caractéristique I-V des composants, la non linéarité peut être améliorée 

en polarisant les composants. Nous avons donc polarisé les composants A2 et B2, nous avons 

en effet trouvé un gain de facteur 2, cependant, la puissance équivalente de bruit se dégrade 

du fait du rajout de bruit dû à la polarisation dans le composant. Le meilleur rapport signal 

sur bruit à 200 GHz à été obtenu pour les composants A2 , de l’ordre de 514 (720 µV/1.4 µV). 

Notre source électronique à 600 GHz délivre une puissance environ 100 fois plus petite que 

celle utilisée à 200 GHz dans ce cas, le rapport signal sur bruit en considérant que l’antenne 

ait la même efficacité et que le couplage fourni par la lentille silicium soit la même, serait de 

l’ordre de 5. C’est pour cette raison que l’on n’a pas pu faire de mesures de détection à 600 

GHz sur les composants issus du Run 2. 
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3.5.3 MESURES EXPÉRIMENTALES DES SSDS EN ÉMISSION 

Une fois les mesures de détection terminées, le même alignement (source+détecteur) est 

utilisé pour la mesure d’émission des SSDs, nous avons remplacé la source à 200 GHz par un 

pyromètre calibré à 300 GHz (étant donné que la fréquence d’émission attendue est à cette 

fréquence et la SSD étant utilisée comme un oscillateur libre, (la largeur de raie attendu à 

cette fréquence sera large).  

   

Figure 3.5-10 : Banc de mesure utilisé pour la mesure d’émission. Dans cette configuration, 
un pyromètre est utilisé en tant que détecteur. 

 

Dans ces conditions, nous avons détecté une dizaine de mV au lock-in. Cependant, ce signal 

détecté restait présent à faible polarisation (< 10 V) où aucune oscillation ne pouvait avoir 

lieu. En mettant un filtre devant le pyromètre, nous avons identifié que ce signal provenait 

d’une émission infra rouge due à la haute température qui émane des composants (rayon-

nement de corps noir)  
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Figure 3.5-11 : Deuxième banc de mesure utilisé pour la mesure d’émission. Dans cette con-
figuration, une diode schottky est utilisée en tant que détecteur. 

 

Nous avons donc remplacé le pyromètre par une diode Schottky dont la sensibilité est certes 

plus faible que le pyromètre à 300 GHz (1kV/W) mais présente l’avantage de ne pas être 

sensible au rayonnement infrarouge. Ainsi, nous avons fait les mesures suivantes : 

 

• Composants C : Les premiers composants testés sont le C1 et le C2 qui ont une lon-

gueur de canal de 1 µm. Dans ce cas, les composants ont été polarisés jusque 10 V 

avec comme courant 236 mA. Au-delà, les effets thermiques prennent place et le 

courant diminue progressivement. Nous n’avons détecté aucune émission, en aug-

mentant la tension, le composant s’est irrémédiablement dégradé par claquage au-

tour de 20 V/ 163 mA. 

 

• Composants A : le test des composants sur le connecteur A1 à permis une polarisa-

tion jusque 29 V, aucun signal n’a été détecté et les composants ont été détruits. Les 

composants du connecteur A2 n’ont pas été testés. Vu que c’est ceux qui détectent 

le mieux, on a préféré les préserver pour une utilisation future. 

 

 

• Composants D : Les V-SSDs présents sur le connecteur D1, ont été polarisés dans un 

premier temps à 10 V avec un courant de 370 mA qui a chuté à 240 mA après 

quelques minutes démontrant ainsi le fort problème de thermique que l’on a sur nos 

composants. En appliquant 30 V les composants ont claqué. 
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Ce problème d’échauffement rencontré lors des différentes expériences est dû au grand 

nombre de SSDs que nous avons mis en parallèle dans le but d’augmenter le niveau de puis-

sance qui serait émis. Le fort niveau de courant qui en résulte ne nous a pas permis 

d’atteindre les tensions de polarisations nécessaires pour la production d’oscillations (> 

30V). 

Pour les composants issus du Run 3, nous avons réduit le nombre de composants et conser-

vé que les réseaux de 16 et 32 SSDs intégrés à la fois avec des antennes Bow-tie et des an-

tennes spirales logarithmique. Pour la caractérisation de ces composants, nous avons déve-

loppé un banc de mesure en régime pulsé afin de réduire les effets thermiques dans les 

composants. Pour ce faire nous avons polarisé les composants en utilisant un générateur 

d’impulsion capable de délivrer des tensions allant jusqu’à 100 V avec des largeurs de pulse 

de 20 µs. La majorité des composants ont été testés avec un rapport cyclique de 2%. Une 

partie du banc de mesure (sans le lock-in et le générateur d’impulsion) est présentée sur la 

Figure 3.5-12. 

 

Figure 3.5-12 : Banc de mesure pulsé développé pour le test des SSDs du RUN 3 en émission. 

 

Dans ces conditions expérimentales, le signal n’est plus haché mécaniquement grâce au 

chopper (présent sur la photo mais pas utilisé) mais haché électriquement ce qui a pour con-

séquence de réduire le rapport signal sur bruit du signal à détecter. En effet, la modulation 

induite par un chopper mécanique classique est un signal carrée (rapport cyclique de 50%), 

300 GHz detector (Schottky 
diode)

SSD emitter (biased in pulsed
conditions)

THz signal 
treatment 

(THz optics)
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en calculant sa transformée de fourrier et en considérant uniquement la fréquence F0 à la-

quelle le lock-in démodule le signal, l’amplitude de cette raie à F0 est de l’ordre de 0.63*A, A 

étant l’amplitude du signal modulée. Maintenant si l’on considère une modulation du signal 

pulsée (rapport cyclique 2%), une analyse similaire amène la raie F0 à une amplitude de 

0.08*A, donc une réduction d’environ un facteur 8 sur l’amplitude.  

 

Figure 3.5-13 : Exemple d’un réticule testé pour la mesure d’émission. 

 

 a=c L WH WV Win Wout SSDs 

Colonne 1 (nm) (nm) (nm) (nm) (nm) (nm) (nm) 

V_1_0_3 600 500 50 200 300 350 16 

V_1_0_4 600 500 50 200 300 400 16 

V_1_0_3 600 500 50 200 300 350 32 

V_1_0_4 600 500 50 200 300 400 32 

Colonne 2        

V_1_1_3 600 1000 50 200 350 550 16 

V_1_1_3 600 1000 50 200 350 550 32 

V_1_1_4 600 1000 50 200 350 650 16 

V_1_1_4 600 1000 50 200 350 650 32 

Colonne 3        

V_1_1_1 600 1000 50 200 300 400 16 

V_1_1_2 600 1000 50 200 300 500 32 

V_1_1_1 600 1000 50 200 300 400 16 

V_1_1_2 600 1000 50 200 300 500 32 

Tableau 3.5-2 : Dimensions des composants présents sur la Figure 3.5-13. 

SMA_1

SMA_2

SMA_3

SMA_4

SMA_5

SMA_6

SMA_7

SMA_8

SMA_9

SMA_10

SMA_11

SMA_12
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La Figure 3.5-13 présente l’ensemble des composants d’un réticule du RUN 3 avec les diffé-

rents connecteurs SMA tel qu’associés lors de la phase de microsoudure pour les mesures en 

espace libre. Les dimensions de chacun de ces composants sont rappelées dans le Tableau 

3.5-2. Pour toutes ces V-SSDs mesurées, nous avons atteint la tension minimale de seuil (30 

V) nécessaire aux oscillations conformément aux simulations Monte Carlo. De plus, pour les 

meilleures topologies dont les simulations ont été effectuées (SMA_11 et 12) près de 50 V 

ont réussi à être appliqués avec un rapport cyclique allant jusque 49% sans détection de si-

gnal émis avec une capacité de détection de notre banc de mesure estimée à 10 nW. Sur le 

Tableau 3.5-3 nous avons établit le bilan des mesures d’émissions sur les V-SSDs. 

  Device  Bias  Duty Cycle State 

Lock-in 

Noise Floor 

Detection 

capability 

 

SMA_1 1_0_3_V_i1_300_16 Not Tested H.S     

SMA_2 1_0_4_V_i1_300_16 39 V 2% H.S < 250 nV  ~ 10 nW  

SMA_3 1_0_3_V_i1_300_32 35 V 2% H.S < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_4 1_0_4_V_i1_300_32 32 V 2% H.S < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_5 1_1_3_V_i1_350_16 40 V 2% OK < 250 nV   

SMA_6 1_1_3_V_i1_350_32 39 V 2% H.S < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_7 1_1_4_V_i1_350_16 44 V 2% H.S < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_8 1_1_4_V_i1_350_32 37,5 V 2% OK < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_9 1_1_1_V_i1_300_32 38 V 2-8% H.S < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_10 1_1_2_V_i1_300_32 35 V 2-49% OK < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_11 1_1_1_V_i1_300_16 50 V 2-49% OK < 250 nV ~ 10 nW  

SMA_12 1_1_2_V_i1_300_16 46 V 2-15% H.S < 250 nV  ~ 10 nW  

Tableau 3.5-3 : Résultats récapitulatif de l’ensemble des composants présent sur le réticule 
présenté sur la Figure 3.5-13. En vert nous avons les SSDs qui ont pu être testé avec un rap-
port cyclique important. (HS=Hors service) 

 

 

En conclusion, dans ce chapitre, nous avons mis en évidence les propriétés physiques du 

matériau Nitrure de Gallium (GaN) et de l’un de ses alliages ternaires (Al0.3Ga0.7N) en vue de 

la réalisation des Selfs Switching Diodes pour des applications en gamme millimétrique et 
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submillimétrique. Les mécanismes liés aux polarisations spontanées et piézoélectrique ont 

été brièvement décrits dans le but d’expliquer la formation du gaz 2D à l’interface entre le 

buffer et la barrière et d’estimer la densité d’électrons dans ce gaz 2D. Ensuite, nous avons 

passé en revue les instruments essentiels pour la caractérisation des SSDs à très haute fré-

quence. Le procédé technologique développé pour le RUN 1 où l’enjeu était de réaliser des 

canaux de 75 nm et des gravures de 50 nm a été validé par des mesures statiques. Ces me-

sures statiques ont également permis d’affiner le modèle Monte-Carlo utilisé pour la simula-

tion des composants, ce qui à conduit à la réalisation d’un RUN 2. Les mesures effectuées sur 

ce RUN 2 ont permis de valider le modèle Monte Carlo et ont mis en évidence des problèmes 

liés à la thermique nous empêchant ainsi d’atteindre les valeurs de tensions nécessaires à la 

production d’oscillations type Gunn. L’expérience acquise après la mesure de ces compo-

sants a conduit à la réalisation d’un RUN 3 pour lequel nous avons développé un banc de 

mesure en régime pulsé qui nous a permis d’atteindre les tensions de polarisation préconi-

sées par les simulations Monte-Carlo pour générer des oscillations. Nous n’avons pas obser-

vé d’oscillation sur les premiers composants qui ont été mesurés (composants montés avec 

des antennes Bow-Tie), les autres composants disponibles avec des antennes spirales loga-

rithmiques seront mesurés très prochainement.  

Concernant la partie détection, le premier RUN a permis de mettre en évidence une dissy-

métrie dans les composants validant ainsi les prédictions Monte Carlo. Une analyse détaillée 

de ces composants a permis de définir les modifications indispensables pour l’amélioration 

de la réponse des composants. Une optimisation de la technologie à donc été faite en rem-

plaçant l’étape de gravure par une étape d’implantation. Cette optimisation nous a permis 

d’atteindre en l’absence de polarisation des sensibilités extrinsèques de l’ordre de 100 V/W 

à 300 GHz et à température ambiante. Ces détecteurs ont été intégrés avec des antennes 

Bow-Tie pour permettre leurs caractérisations en configuration quasi-optique. Ces mesures 

seront également faites très prochainement. 
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Plusieurs propriétés du GaN comme son champ électrique de claquage élevé, la vitesse de 

saturation élevée des porteurs en fait un matériau prometteur pour fabriquer des dispositifs 

exploitant l’effet Gunn pour obtenir des puissances élevées et des signaux haute fréquence 

approchant la gamme du THz. Au cours de cette thèse, nous avons étudié les potentialités 

en tant que détecteurs et émetteurs THz, des composants planaires appelé Self Switching 

Diodes dont la géométrie est relativement simple. Graver des tranchées isolantes en forme 

de L sur un matériau AlGaN/GaN avec des densités électroniques de l’ordre de 1013 at/cm2 

permet de rompre la symétrie du composant et d’imposer un champ électrique intense à 

l’entrée du canal favorisant la création de domaine Gunn qui pourrait donner naissance à 

l’émission de signaux THz à température ambiante. 

Avant la fabrication des composants, des simulations Monte-Carlo ont été effectuées en 

utilisant un modèle de charges de surface constante simple et rapide. Les résultats issus de 

ce modèle ont montré que les SSDs de longueur de canal 1 µm présentent des oscillations de 

courant à température ambiante pour des tensions supérieures à 30 V. 

L’analyse des caractéristiques I-V et l’évolution temporelle du courant montre que la fré-

quence d’oscillation augmente en réduisant la longueur du canal. L’augmentation de la 

charge de surface σ induit une forte déplétion du canal, conduisant ainsi à un niveau de cou-

rant plus faible et donc à des oscillations de faible amplitude dont la fréquence diminue éga-

lement pour complètement disparaître pour de grandes valeurs de σ. 

A l’issu de ces premières simulations, nous avons développé un masque spécifique afin de 

fabriquer les premières SSDs sur GaN. Le challenge technologique, à la vue des dimensions 

(75 nm pour le canal et 50 nm pour les tranchés isolants) a pu être relevé. Les caractérisa-

tions statiques que nous avons effectué sur ces composants ont permis de montrer que le 

modèle utilisé lors des simulations préliminaires ne permettait pas de reproduire le compor-

tement des SSDs. Due à la très forte influence des charges de surface, les niveaux de courant 

obtenus ne permettaient pas la production d’oscillations. Cela à été confirmé par des me-

sures effectuées avec l’analyseur de spectre utilisé comme détecteur. Les mesures des com-

posants issus du RUN 1 ont permis à l’université de Salamanque de développer un modèle 

plus complet qui prend en compte la dépendance des charges de surface en fonction de la 

tension de polarisation. Une fois le modèle calibré, les nouvelles simulations ont validé le fait 

que ces composants ne pouvaient pas produire des oscillations. Ces simulations ont égale-
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ment permis de proposer de nouveaux designs qui ont donné lieu à un deuxième RUN tech-

nologique. L’objectif principal de ce RUN était d’augmenter le niveau de courant. Pour ce 

faire, nous avons élargit la taille des canaux et nous avons augmenté le nombre de SSDs en 

réseau. Toujours dans le but de minimiser l’influence des charges de surface, une nouvelle 

topologie appelée V-SSD a été également proposée par l’université de Salamanque. Le prin-

cipal problème rencontré lors de la mesure de ces composants a été la thermique qui ren-

dait impossible la polarisation des composants au-delà de 30 V, tension insuffisante qui ne 

permet pas d’atteindre le régime d’oscillation Gunn. Un troisième RUN a donc été nécessaire 

dans le but de réduire la thermique et de permettre la caractérisation de l’ensemble des 

composants en espace libre. Le nombre de SSDs en réseau à donc été réduit à 16 et 32 en 

parallèle. La distance entre les différents canaux a été augmentée afin de diminuer le cou-

plage thermique entre eux. Nous avons conçu deux types d’antennes larges bandes pour 

améliorer le couplage en espace libre. Nous avons développé un banc de mesure en régime 

pulsé qui nous a permis d’atteindre des tensions de polarisation de l’ordre de 40 V avec des 

rapports cycliques allant jusque près de 50 %. Aucune émission n’a été observée sur les 

premiers composants mesurés. D’autres composants issus de ce RUN doivent bientôt être 

caractérisés. En ce moment, nous commençons à envisager la mesure d’émission des SSDs 

en réseau utilisé dans une cavité résonnante type RLC parallèle. Cela permettra de réduire le 

bruit de phase de l’oscillation produite dans ces composants et permettra une meilleure 

synchronisation des oscillations à la sortie de chaque SSD d’un réseau. 

Au niveau de la détection, l’optimisation des SSDs par la technologie implantée à permis 

d’atteindre des sensibilités honorables à 300 GHz (100 V/W avec une puissance équivalente 

de bruit de l’ordre de 280 pW/Hz1/2) ; il est important de rappeler que ces valeurs ne pren-

nent pas en compte la désadaptation des composants. La haute fréquence de coupure appa-

rente dans la réponse des composants, confirmée par les simulations Monte-Carlo laisse 

présager que les composants sont capables de détecter à des fréquences proches du THz. 

Afin de vérifier cela, des mesures en espace libre dans un premier temps à 600 GHz sont 

prévues. 
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TECHNIQUES ET MÉTHODES DE CALIBRAGE 

� Modèle d’erreur pour la mesure d’un dipôle (calibration un port) 

La méthode de calibration un port est la méthode standard de calibration de l’analyseur de 

réseau pour la mesure de dipôles, cette méthode pose également les bases pour la compré-

hension des méthodes de calibration plus élaborées pour la mesure de quadripôle. Dans le 

cas d’une calibration un port, les erreurs systématiques de l’analyseur de réseau sont ré-

duites à un modèle d’erreur comprenant trois termes comme illustré sur la Figure 0-1.  

 

Figure 0-1 : Modèle à trois termes d’erreurs pour la mesure d’un dipôle 

 

Ce modèle comprend le paramètre d’erreur sur la directivité (e00), les pertes en réflexion du 

système (e01e10) et la désadaptation du port 1 (e11). A partir du graphe de fluence, le coeffi-

cient de réflexion mesuré Γm est donné par : 

 ø? � »�c� � a�� " a��a��ø¹¬A
1 
 a��ø¹¬A 0-1 

 

Nous avons donc trois inconnues, il nous faut par conséquent trois équations afin de pouvoir 

résoudre le système. La mesure de paramètre S sur l’étalon Load nous permet de détermi-

ner le paramètre e00 ; la mesure sur les reflects (Open et Short) nous permet de déterminer 

les paramètres (e01e10 et e11). Une fois les trois paramètres d’erreurs trouvés en faisant la 

mesure de ces trois étalons connus, le système est calibré dans le plan d’entrée du dispositif 

sous test (DST) et peut être utilisé pour mesurer n’importe quel dipôle en réécrivant 

l’équation précédente comme suit ([Reh74]) : 

 

Générateur coupleur directif

réf test

tête d’échantillonage

a0

b0

b2

K.a0 K.b0

a2

Modèle d’erreur pour 
une calibration 1 port  

DST 



 p 199 sur 214 

 ø¹¬A � ø? 
 a��a��ø? 
 	a��a�� 
 a��a��� 0-2 

 

La méthode de calibration Short-Open-Load (SOL) introduite pour la première fois en 1986 

([Str86]) est donc une calibration typique pour une mesure un port où les trois étalons con-

nus sont un court-circuit (généralement une barre métallique), un circuit ouvert (les pointes 

en l’air) et une charge adaptée (50 Ω). Nos mesures d’étalons seront réalisées sur les subs-

trats de calibration fourni par la société cascade microtech. 

 

� Modèle d’erreur pour la mesure d’un quadripôle (calibration deux ports) 

Nous venons de montrer que dans le cas d’une calibration un port, trois paramètres 

d’erreurs peuvent être mesurés sur trois étalons connus, ce qui permet de résoudre un sys-

tème homogène de trois équations à trois inconnus et d’avoir le coefficient de réflexion cor-

rigé dans le plan du composant à caractériser. Le modèle d’erreur pour la mesure d’un qua-

dripôle est plus complexe car la désadaptation de charge est un phénomène supplémentaire 

à prendre en compte. Pour un quadripôle, la mesure des quatre paramètres S est effectuée 

en deux étapes, la première consiste à la mesure dans le sens direct (forward mode) où le 

signal hyperfréquence est injecté sur le port 1, ensuite dans le sens inverse (reverse mode) 

grâce au « transfert switch », le signal est injecté sur le port 2. Le modèle d’erreur général 

résultant de ces deux mesures, Figure 0-2 conduit à un modèle présentant douze termes 

d’erreurs introduit pour la première fois dans les années 1960 ([Hac68]) ; ce modèle a été 

simplifié à huit termes d’erreurs ([Reh74]) ou développé en un modèle plus compliqué de 

seize termes d’erreurs ([Van94]). 



 

Figure 0-2 : Modèle d’erreur à 12 termes pour la mesu

 

Comme nous pouvons le constater sur la 

nir six erreurs ; la directivité (e

(e10e01), la réponse fréquentielle en transmission (e

source au port 1 (e11), l’adaptation d’impédance de charge (e’

taires ou d’autres méthodes de calibration sont donc nécessaires pour la prise en compte de 

ces erreurs supplémentaires. 

Parmi la panoplie de méthodes de calibrations, la SOLT (Short

blement la plus simple et la plus utilisée pour les bancs de mesur

coaxiale. La raison est que dans cette configuration généralement utilisé pour des bancs de 

mesures allant jusqu’à 110 GHz, les quatre étalons de référence sont d’une haute qualité 

métrologique. La mesure de ces étalons permet d’

équations pour ces douze inconnues. En réflexion, comme pour la calibration un port déjà 

discutée, l’on obtient 6 équations (mode directe et mode inverse). Ensuite, une charge ada

tée sur chacun des deux ports permet de

(2 équations). Enfin, on peut connecter directement les deux ports et le port 2 est passé en 

mode charge (lors de la mesure en directe), cela nous permet d’obtenir la réponse fréque

tielle en transmission et la désadaptation de charge en mode directe et inverse (4 équ

: Modèle d’erreur à 12 termes pour la mesure d’un quadripôle

constater sur la Figure 0-2, dans le sens direct, nous pouvons déf

; la directivité (e00), l’isolation (ei), la réponse fréquentielle en reflexion 

la réponse fréquentielle en transmission (e10e’10), l’adaptation d’impédance de 

), l’adaptation d’impédance de charge (e’00). Des étalons suppléme

méthodes de calibration sont donc nécessaires pour la prise en compte de 

 

Parmi la panoplie de méthodes de calibrations, la SOLT (Short-Open- Load

et la plus utilisée pour les bancs de mesures montés en configuration 

coaxiale. La raison est que dans cette configuration généralement utilisé pour des bancs de 

mesures allant jusqu’à 110 GHz, les quatre étalons de référence sont d’une haute qualité 

métrologique. La mesure de ces étalons permet d’établir un système homogène de douze 

équations pour ces douze inconnues. En réflexion, comme pour la calibration un port déjà 

discutée, l’on obtient 6 équations (mode directe et mode inverse). Ensuite, une charge ada

tée sur chacun des deux ports permet de déterminer les termes d’isolation ou de couplage 

(2 équations). Enfin, on peut connecter directement les deux ports et le port 2 est passé en 

mode charge (lors de la mesure en directe), cela nous permet d’obtenir la réponse fréque

t la désadaptation de charge en mode directe et inverse (4 équ

p 200 sur 214 

 

re d’un quadripôle 

, dans le sens direct, nous pouvons défi-

), la réponse fréquentielle en reflexion 

), l’adaptation d’impédance de 

). Des étalons supplémen-

méthodes de calibration sont donc nécessaires pour la prise en compte de 

Load-Thru) est proba-

es montés en configuration 

coaxiale. La raison est que dans cette configuration généralement utilisé pour des bancs de 

mesures allant jusqu’à 110 GHz, les quatre étalons de référence sont d’une haute qualité 

établir un système homogène de douze 

équations pour ces douze inconnues. En réflexion, comme pour la calibration un port déjà 

discutée, l’on obtient 6 équations (mode directe et mode inverse). Ensuite, une charge adap-

déterminer les termes d’isolation ou de couplage 
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t la désadaptation de charge en mode directe et inverse (4 équa-
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tions). On peut également utiliser un étalon Thru qui est une ligne très courte d’impédance 

caractéristique 50 Ω et de longueur électrique l ([Jon87]).  

Dans le mode direct, la mesure du coefficient de réflexion incluant le composant sous test au 

port 1 (pendant que le port 2 est fermé sur une charge adapté) est donnée par ([Reh74]) : 

Y��? � »�c� � a�� " a��a�� Y�� 
 a!!	Y��Y!! 
 Y!�Y�!�1 
 a��Y�� 
 a!!Y!! " a��a!!	Y��Y!! 
 Y!�Y�!� 0-3 

 

Et le coefficient de transmission du port 1 vers le port 2 est donné par : 

Y!�? � »c� � a� " a��a!Y!�1 
 a��Y�� 
 a!!Y!! " a��a!!	Y��Y!! 
 Y!�Y�!� 0-4 

 

En mettant les paramètres S de la Thru dans les équations (0-3) (0-4) on obtient également 

la réponse fréquentielle en transmission et la désadaptation de charge au port 2. 

L’inconvénient majeur de cette méthode de calibration est sa dépendance sur la précision 

des étalons (bonne définition des standards). Lorsque l’on atteint des gammes de fré-

quences élevées typiquement supérieures à 110 GHz, les étalons utilisés sont constitués 

d’éléments distribués ce qui rend très difficile la réalisation de standard de haute précision. 

Les imprécisions qui en découlent étant nettement amplifiées dans les gammes de fré-

quence submillimétriques ; nous avons donc recours à d’autres méthodes de calibration. 

Parmi ces méthodes de calibration, nous avons la TRL qui repose sur un modèle à 8 termes 

d’erreur.  

A partir du modèle général à 12 termes d’erreur, on considère ([Ryt96]) en effet que :  

 

- l’analyseur de réseau est un double réflectomètre parfait, ce qui élimine les phénomènes 

de couplage entre les voies 1 et 2 (e30=0 et e’03=0)  

 

- la commutation du VNA entre la mesure directe et la mesure inverse est parfaite, ce qui 

induit une égalité entre les termes de désadaptation de source et de charge dans les deux 

sens de mesure (e11=e’11 et e22=e’22)  

 

Ainsi, le système de mesure entier, représenté à la Figure 0-3, est modélisé par un réflecto-

mètre parfait dans les plans de référence Pm1 et Pm2 suivi d’un réseau d’erreur (matrices de 

transfert A et B, paramètres S eij) en entrée et en sortie du VNA entourant le quadripôle à 

caractériser (matrice de transfert X ,paramètres S Sij). 



 

Figure 0-3 : Modèle d’erreur à huit termes d’erreurs utilisés par la méthode TRL

 

Ce formalisme des matrices d’erreur A et B a

man R. Franzen ([Fra75]) et est implémenté

notation ici présentée avec les termes 

trices de transfert [T] afin de pouvoir les mettre en cascade. Les matrices de transfert, e

primant les relations entre les ondes incidentes et réfléchies, ont l’avantage de pouvoir être 

multipliées lorsqu’elles sont mises 

nies comme suit : 

 

Par ailleurs, les relations de passage de paramètres S en paramètres T sont données par la 

formule suivante : 

 

En positionnant la source RF sur le port 1 du VNA, la mise en cascade du DUT ou 

à mesurer avec les réseaux d’erreur revient à écrire :

 

En considérant la source RF sur le port 2 du VNA, on généralise ainsi la relation de l’équation

(0-7) : 

 

On obtient finalement la matrice de mesure M :

: Modèle d’erreur à huit termes d’erreurs utilisés par la méthode TRL

Ce formalisme des matrices d’erreur A et B a historiquement été introduit en 1975 par No

et est implémenté dans l’analyseur de réseau HP 8510 (Agilent). La 

notation ici présentée avec les termes eij est celle d’Agilent ([Ryt96]) et on utilise les m

trices de transfert [T] afin de pouvoir les mettre en cascade. Les matrices de transfert, e

primant les relations entre les ondes incidentes et réfléchies, ont l’avantage de pouvoir être 

multipliées lorsqu’elles sont mises en cascade. Les matrices de transfert A, X et B sont déf

 

 

 

de passage de paramètres S en paramètres T sont données par la 

 

En positionnant la source RF sur le port 1 du VNA, la mise en cascade du DUT ou 

à mesurer avec les réseaux d’erreur revient à écrire : 

 

En considérant la source RF sur le port 2 du VNA, on généralise ainsi la relation de l’équation

 

On obtient finalement la matrice de mesure M : 
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: Modèle d’erreur à huit termes d’erreurs utilisés par la méthode TRL 

historiquement été introduit en 1975 par Nor-

dans l’analyseur de réseau HP 8510 (Agilent). La 

et on utilise les ma-

trices de transfert [T] afin de pouvoir les mettre en cascade. Les matrices de transfert, ex-

primant les relations entre les ondes incidentes et réfléchies, ont l’avantage de pouvoir être 

en cascade. Les matrices de transfert A, X et B sont défi-

0-5 

de passage de paramètres S en paramètres T sont données par la 

0-6 

En positionnant la source RF sur le port 1 du VNA, la mise en cascade du DUT ou quadripôle 

0-7 

En considérant la source RF sur le port 2 du VNA, on généralise ainsi la relation de l’équation 

0-8 



 

 

En mesurant 3 quadripôles supposés parfaitement connus, on dresse ainsi un système de 12 

équations pour les 8 termes d’erreur e

 

 

 

Il a été démontré ([Eul88]), ([Eul91a])

de transfert,  

- seules 7 des 12 équations du système ainsi établi suffisent à déterminer les termes 

facteur commun près  

- le facteur commun α lie en effet deux termes de la matrice 

rement (en général, on choisit 

- les termes Bij sont déduits grâce à l’équation 

- les 5 autres équations redondantes montrent qu’il n’est pas nécessaire de connaître tous 

les paramètres des 3 standards de calibration.

Dans la méthode TRL, on utilise les standards de calibration Thru, 

tion TRL ne nécessite qu’une connaissance partielle des paramètres de ces standards, les 

paramètres inconnus sont déterminés par le calcul proposé dans ce paragraphe. 

Voici les caractéristiques de chacun de ces standards, avec 

transmission qui serviront au calcul ultérieur :

Figure 0

 

La particularité du standard Thru est que les plans de référence en mesure directe 

inverse sont confondus. Les paramètres de transmission sont donc égaux à 1 et les par

mètres de réflexion sont nuls 

 

Tous les paramètres du Thru sont connus. Le p

soit en son centre. 

 

En mesurant 3 quadripôles supposés parfaitement connus, on dresse ainsi un système de 12 

équations pour les 8 termes d’erreur eij inconnus : 

  

  

  

([Eul91a]) que pour déterminer les termes Aij

seules 7 des 12 équations du système ainsi établi suffisent à déterminer les termes 

le facteur commun α lie en effet deux termes de la matrice A et il peut être choisi arbitra

rement (en général, on choisit A22=1 ([Eul91b])) ;  

sont déduits grâce à l’équation 0-10a), M1 et X1 étant parfaitement connus 

les 5 autres équations redondantes montrent qu’il n’est pas nécessaire de connaître tous 

des 3 standards de calibration. 

Dans la méthode TRL, on utilise les standards de calibration Thru, Line et Reflect. La calibr

tion TRL ne nécessite qu’une connaissance partielle des paramètres de ces standards, les 

paramètres inconnus sont déterminés par le calcul proposé dans ce paragraphe. 

Voici les caractéristiques de chacun de ces standards, avec les matrices de pseudo

transmission qui serviront au calcul ultérieur : 

 

0-4 : Standard de calibration de type thru 

La particularité du standard Thru est que les plans de référence en mesure directe 

inverse sont confondus. Les paramètres de transmission sont donc égaux à 1 et les par

 : 

 

Tous les paramètres du Thru sont connus. Le plan de référence est celle du standard Thru, 
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0-9 

En mesurant 3 quadripôles supposés parfaitement connus, on dresse ainsi un système de 12 

0-10a 

0-10b 

0-10c 

ij et Bij des matrices 

seules 7 des 12 équations du système ainsi établi suffisent à déterminer les termes Aij à un 

peut être choisi arbitrai-

étant parfaitement connus  

les 5 autres équations redondantes montrent qu’il n’est pas nécessaire de connaître tous 

Line et Reflect. La calibra-

tion TRL ne nécessite qu’une connaissance partielle des paramètres de ces standards, les 

paramètres inconnus sont déterminés par le calcul proposé dans ce paragraphe.  

les matrices de pseudo-

La particularité du standard Thru est que les plans de référence en mesure directe et mesure 

inverse sont confondus. Les paramètres de transmission sont donc égaux à 1 et les para-

0-11 

lan de référence est celle du standard Thru, 



 

Figure 

 

Le standard Line est caractérisé par des paramètres de réflexion nuls. Les paramètres de 

transmission sont en revanche non nuls (t

doivent être différents de 1 afin de ne pas confondre les plans de référence :

 

Seuls les paramètres de transmi

également fixée par l’impédance caractéristique de la ligne.

 

 

Figure 0-6 : Standard de calib

 

Le standard Reflect est caractérisé par un fort coefficient de réflexion, noté r, identique dans 

les deux sens de mesure. On admettra aussi que les paramètres de transmission sont non 

nuls mais très faibles : 

 

Le Reflect est totalement inconnu.

Le premier algorithme de résolution pour la méthode de calibration TRL a été introduit par 

Engen et Hoer ([Eng79]) en 1979 et un algorithme amélioré, plus robuste et plus rapide, a 

été proposé par Heuermann et Schiek 

rons.  

Cependant, le formalisme des matrices de 

standards de calibration ayant un facteur de transmission nul (S

 

0-5 : Standard de calibration de type line 

Le standard Line est caractérisé par des paramètres de réflexion nuls. Les paramètres de 

transmission sont en revanche non nuls (tf en direct/forward et tr en inverse/reverse), mais 

doivent être différents de 1 afin de ne pas confondre les plans de référence :

 

Seuls les paramètres de transmission de la Line sont inconnus. L’impédance de référence est 

également fixée par l’impédance caractéristique de la ligne. 

 

: Standard de calibration de type Reflect (Short)

Le standard Reflect est caractérisé par un fort coefficient de réflexion, noté r, identique dans 

les deux sens de mesure. On admettra aussi que les paramètres de transmission sont non 

 

Le Reflect est totalement inconnu. 

Le premier algorithme de résolution pour la méthode de calibration TRL a été introduit par 

en 1979 et un algorithme amélioré, plus robuste et plus rapide, a 

été proposé par Heuermann et Schiek ([Heu94]). C’est sur ce dernier que nous nous bas

des matrices de transfert (équation (0-9) ne peut s’appliquer aux 

standards de calibration ayant un facteur de transmission nul (S12=S21=0). Il est do
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Le standard Line est caractérisé par des paramètres de réflexion nuls. Les paramètres de 

en inverse/reverse), mais 

doivent être différents de 1 afin de ne pas confondre les plans de référence : 

0-12 

L’impédance de référence est 

ration de type Reflect (Short) 

Le standard Reflect est caractérisé par un fort coefficient de réflexion, noté r, identique dans 

les deux sens de mesure. On admettra aussi que les paramètres de transmission sont non 

0-13 

Le premier algorithme de résolution pour la méthode de calibration TRL a été introduit par 

en 1979 et un algorithme amélioré, plus robuste et plus rapide, a 

. C’est sur ce dernier que nous nous base-

peut s’appliquer aux 

=0). Il est donc néces-
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saire d’utiliser des matrices de pseudo-transmission en exprimant l’inverse d’une matrice 

par le produit de l’inverse de son déterminant et de la transposée de sa comatrice : 

ù � 1c»Å 
 »cÅúûûûüûûûý�?¤

�»� »Å�c� cÅ�� �c cÅ» »Å�Aþ
úûûûûûûüûûûûûûý·�

 
0-14 

En admettant que la matrice de transfert du Thru est la matrice Identité (X1=I), les équations 

(0-10x) sont reformulées comme suit : 

 ù� � ³z� 0-15a 

 ùÅ! � �!��!³z� � �Å!³z� 0-15b 

 ùÅ � ���³z� � �Å³z� 0-15c 

A ce stade, il reste à déterminer le deuxième quadripôle, la Line, et le troisième quadripôle, 

le Reflect. Pour ce faire, on extrait l’expression de la matrice B-1 de l’équation 0-15a et on 

l’injecte dans les équations (0-15b, 0-15c) : 

 ùÃ!ù�z� � �Ã!z� 0-16a 

 ùÅù�z� � �Åz� 0-16b 

De même qu’en multipliant par les équations 0-16a et 0-16b, on obtient : 

 ùÅ!ù�z�ùÅù�z� � �Å!�Åz� 0-17 

On exploite les propriétés des matrices semblables, exprimées dans les équations 0-16a, 

0-16b et 0-17, notamment les invariants de trace et de déterminant. On obtient ainsi 5 équa-

tions permettant de déterminer tf, tr, r, Tf et Tr, en fonction des termes βi étant issus de la 

mesure : 

 �� � G�c�a 	ùÃ!ù�z�� � G�c�a 	�Ã!� 0-18a 

 �! � qaG 	ùÃ!ù�z�� � qaG	�Ã!� 0-18b 

 � � G�c�a 	ùÃù�z�� � G�c�a 	�Ã� 0-18c 

 �½ � qaG 	ùÃù�z�� � qaG	�Ã� 0-18d 

 �{ � G�c�a 	ùÃ!ù�z�ùÃù�z�� � G�c�a 	�Ã!�Ã� 0-18e 

Des équations 0-18a et 0-18b, on déduit que : 

 

��
�
���� � GÅ� " 1GÅ>
�! � GÅ�GÅ>

	 0-19 
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qÃ^ù 
��
�
��GÅ� � ��2 I ���!4 
 �!

GÅ> � GÅ��!

	 0-20 

L’indétermination sur le signe dans l’expression de t’r est levée en considérant que la Line, 

étant un standard passif, doit satisfaire la condition suivante : |tr, tf|<1. 

De même, des équations 0-18c, 0-18d et 0-18e, on déduit que : 

 

,Ã> �
1GÃ> 
 GÃ��{ 
 GÃ�� 

,Ã� � ,Ã>�½ 

�Å � I�,Å�,Å> 
 �,Å> " 1 

0-21 

L’indétermination de signe sur le coefficient de réflexion du Reflect est simplement levée en 

choisissant un circuit ouvert (r>0) ou un court-circuit (r<0).  

Par ailleurs, une simplification supplémentaire proposée dans ([Heu94]) serait de considérer 

le coefficient de transmission de la Line en inverse comme nul (tr=0). Par conséquent, les 

systèmes d’équation 0-20 et 0-21 seraient modifiés de la manière suivante : 

 GÅ> � 1�� 

,Å> � 1GÅ>�{ 

,Å� � ,Å>�½ 

�Å � I�,Å�,Å> 
 �,Å> " 1 

0-22 

On déduit finalement tf, tr, r, Tf et Tr de t’f, t’r, r’, T’f et T’r en multipliant ou divisant par m2x 

ou m3x.  

En conclusion, la méthode de calibration TRL apparaît comme rapide et robuste, reposant 

essentiellement sur la caractérisation du standard Line.  

En comparaison à la méthode de calibration SOLT, elle ne requiert pas des standards de cali-

bration de qualité métrologique. En effet, le standard Reflect peut être imparfait, seul le 

signe de son facteur de réflexion importe au calcul, et les standards Thru et Line, dont 

l’usinage est parfaitement maîtrisé, doivent seulement avoir des facteurs de réflexion nuls.  

L’impédance de référence étant fixée par l’impédance caractéristique de la ligne, cette der-

nière est précisément déduite de la mesure de la constante de propagation faite lors de la 
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calibration ([Mar91a]). Cependant, son principal inconvénient est sa limitation en basse fré-

quence imposée par le standard Line. En effet, étant donné que le coefficient de transmis-

sion doit être différent de 1, cela impose une certaine longueur de ligne : 

 Y!� � az\ � azØ�\ � 1 ���  �b � 25b÷Z � l5 ��� b � ÷Z2  0-23 

En pratique, on utilise deux lignes de longueur l1 et l2 telles qu’en milieu de bande, on ait : 

 b! 
 b� � ÷Z4  0-24 

La longueur d’onde étant inversement proportionnelle à la fréquence, la longueur de ligne 

sera évidemment d’autant plus élevée que la fréquence sera faible.  

En pratique, on observe un effet de pertes à basse fréquence en mesurant une ligne copla-

naire. On peut également minimiser cet effet de pertes à basse fréquence en utilisant un 

standard stub- Open (pointes posées) plutôt qu’un standard air-Open (pointes en l’air), car la 

transition sondes- substrat est modélisée dans les termes d’erreur par la calibration dans le 

cas stub-Open, et non pas dans le cas air-Open ([Pur93]).  

Afin de s’affranchir de cette limitation à basse fréquence, il est également possible d’utiliser 

plusieurs tronçons de lignes de longueur différente. Il s’agit alors de la méthode « multi-line 

TRL » ([Mar91b]), qui s’avère encore plus précise que la méthode TRL classique et permet de 

repousser les limites en basse fréquence, avec un large panel de lignes de longueurs diffé-

rentes. La calibration multi-line TRL avec des standards sur substrat silicium nécessite par 

conséquent une place considérable sur un wafer de silicium, ce qui se traduit par un coût 

élevé.  

Une autre méthode, la méthode LRM, voire LRRM, dérivée de la TRL, permet de couvrir une 

large bande de fréquences avec une plus grande facilité de mise en oeuvre que la multi-line 

TRL. 

 La méthode de calibration Thru-Reflect-Match (TRM) a été introduite par Eul et Schiek 

en 1988 ([Eul88]) comme une alternative à la méthode de calibration Thru-Reflect-Line 

(TRL).  

Les variantes, les méthodes de calibration Line-Reflect-Match (LRM) et Line-Reflect-Reflect-

Match (LRRM), consistent à remplacer le standard Thru par un standard Line, alors considéré 

comme un Thru de longueur non nulle. L’algorithme de résolution reste cependant inchangé 

par rapport à la calibration TRM. Nous présenterons donc dans un premier temps la mé-

thode de calibration TRM.  



 

En général, la calibration TRM se fait sur un kit de calibration sur substrat d’alumine (ISS). 

Voici les motifs ISS et caractéristiques de chacun de ces standards :

Figure 0

 

La particularité du standard Thru est que les plans de référence en mesure directe et mesure 

inverse sont confondus. Le coefficient de transmission est donc égal à 1 :

 

Figure 0-

 

Le standard Match, modélisé comme une ligne de transmission de longueur infinie, est c

ractérisé par des coefficients de réflexion nuls et des coefficients de transmission nuls ou 

très faibles (pour simplifier les calculs, on considérera la transmission inverse nulle 

([Van01])) : 

 

L’impédance de référence correspondra à l’impédance caractéristique du standard Match.

Figure 0-9 : Standard de calibration de type refle

 

Le standard Reflect est caractérisé par un fort coefficient de réflexion, noté r, identique dans 

les deux sens de mesure. On admettra aussi que les coefficients de transmission sont non 

En général, la calibration TRM se fait sur un kit de calibration sur substrat d’alumine (ISS). 

Voici les motifs ISS et caractéristiques de chacun de ces standards : 

 

0-7 : Standard de calibration de type thru. 

La particularité du standard Thru est que les plans de référence en mesure directe et mesure 

inverse sont confondus. Le coefficient de transmission est donc égal à 1 : 

 

 

-8 : Standard de calibration de type Match. 

Le standard Match, modélisé comme une ligne de transmission de longueur infinie, est c

ractérisé par des coefficients de réflexion nuls et des coefficients de transmission nuls ou 

très faibles (pour simplifier les calculs, on considérera la transmission inverse nulle 

 

L’impédance de référence correspondra à l’impédance caractéristique du standard Match.

 

: Standard de calibration de type reflect (Short).

Le standard Reflect est caractérisé par un fort coefficient de réflexion, noté r, identique dans 

les deux sens de mesure. On admettra aussi que les coefficients de transmission sont non 
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En général, la calibration TRM se fait sur un kit de calibration sur substrat d’alumine (ISS). 

La particularité du standard Thru est que les plans de référence en mesure directe et mesure 

 

0-25 

Le standard Match, modélisé comme une ligne de transmission de longueur infinie, est ca-

ractérisé par des coefficients de réflexion nuls et des coefficients de transmission nuls ou 

très faibles (pour simplifier les calculs, on considérera la transmission inverse nulle 

0-26 

L’impédance de référence correspondra à l’impédance caractéristique du standard Match. 

ct (Short). 

Le standard Reflect est caractérisé par un fort coefficient de réflexion, noté r, identique dans 

les deux sens de mesure. On admettra aussi que les coefficients de transmission sont non 
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nuls mais très faibles (pour simplifier les calculs, on considérera la transmission inverse nulle 

([Van01])) : 

 Y� � � � 0,> �� ;  ,� � � � ���,> �
���! ���
��� 1 � 0-27 

Afin de déterminer les caractéristiques inconnues des standards, tf, r et Tf, on utilise les 

mêmes manipulations de matrices et équations que pour la méthode TRL.  

On obtient alors : 

 �� � G�c�a	�Ã!� � 1GÅ> �  GÅ> � 1�� 

�! � G�c�a	�Ã!�Ã� � 1GÃ>,Ã> �  GÃ> � ���{ 

� � G�c�a	�Ã� � 1 
 �Å!
,Å> �  �Å � I�1 
 ����{  

0-28 

Encore une fois, l’indétermination de signe sur r’ est levée en choisissant un standard Reflect 

de type court-circuit/Short (r<0) ou de type circuit ouvert/Open (r>0) et on revient à tf, r et 

Tf, en multipliant ou divisant t’f, r’ et T’f par m2x ou m3x. 

Parmi ses variantes LRM ([Eul88]), ([Dav89]) et LRRM ([Pur01), ([Dav90]), toutes deux utili-

sées en pratique, la calibration LRRM se différencie principalement de la calibration LRM par 

le fait qu’elle ne nécessite qu’une mesure du standard Match sur un seul port alors que la 

calibration LRM requiert la mesure du standard Match sur les deux ports. 

Contrairement à la calibration TRL, le plan de référence est situé à l’extrémité des pointes. 

Un des avantages bien connu de la LRM/LRRM est son insensibilité au positionnement des 

sondes. Avec un recouvrement (overlap) du motif ISS de 25 μm par les sondes, la précision 

des mesures a été démontrée jusqu’à 40 GHz ([Dav90]). Concernant l’overlap, sa correction 

est d’ailleurs optimisée par l’utilisation d’un standard stub-Open plutôt qu’un standard air-

Open ([Pur93]). 

Dans les méthodes de calibration TRM, LRM ou LRRM, le standard Match peut être impar-

fait, tout ce qui importe est de mesurer un dipôle bien défini à chaque port. La calibration 

repose ainsi essentiellement sur la détermination de l’impédance caractéristique du stan-

dard Match, qui fixera l’impédance de référence des mesures. Rappelons que le standard 

Match est modélisé par une résistance en série avec une inductance ([Dav90]) : 



 

Figure 0-10 : Modélisation du standard Match par une résistance et une inductance série.

 

L’utilisation d’un deuxième standard Reflect de type O

une détermination directe de l’inductance de charge du standard Match 

mesure L-R-R permet d’apporter 6 équations utiles sur les 7 du modèle à 8 termes d’erreur, 

la septième étant apportée par la mesure du standard Match. 

La calibration LRRM est par ailleurs plus précise que la calibration LRM pour les trois raisons 

suivantes ([Van01]) :  

� L’algorithme de résolution TRM/LRM suppose que les facte

faitement identiques au port 1 et au port 2 pour le standard Match, par conséquent, 

toute légère différence dans la résistance entre chaque port induira une incohérence 

dans la mesure, ce qui est naturellement évité lors de la mesu

sur un seul des deux ports

 
� un désalignement entre le matériau résistif et le motif métallique entrainera une m

sure de réactance différente aux deux ports, ce qui est également évité lors de la m

sure du standard Match sur un seul des deux ports ; 

 
� la calibration LRRM utilisant deux standards Reflect choisis arbitrairement, le choix 

d’un Reflect de type court

standards diamétralement opposé

sibles imprécisions dans le calcul des termes d’erreur. 

En conclusion, la méthode de calibration LRRM apparait comme une méthode aussi précise 

que la méthode de calibration TRL, avec une répétabilité 

des pointes mais avant tout, avec une utilisation large bande possible en l’absence de limit

tion de bande passante. C’est la méthode la plus utilisée au laboratoire IEMN pour les m

sures large bande en bande millimétr

  

 

: Modélisation du standard Match par une résistance et une inductance série.

L’utilisation d’un deuxième standard Reflect de type Open dans la calibration LRRM permet 

une détermination directe de l’inductance de charge du standard Match 

R permet d’apporter 6 équations utiles sur les 7 du modèle à 8 termes d’erreur, 

me étant apportée par la mesure du standard Match.  

La calibration LRRM est par ailleurs plus précise que la calibration LRM pour les trois raisons 

L’algorithme de résolution TRM/LRM suppose que les facteurs de réflexion sont pa

faitement identiques au port 1 et au port 2 pour le standard Match, par conséquent, 

toute légère différence dans la résistance entre chaque port induira une incohérence 

dans la mesure, ce qui est naturellement évité lors de la mesure du standard Match 

sur un seul des deux ports ;  

un désalignement entre le matériau résistif et le motif métallique entrainera une m

sure de réactance différente aux deux ports, ce qui est également évité lors de la m

sure du standard Match sur un seul des deux ports ;  

la calibration LRRM utilisant deux standards Reflect choisis arbitrairement, le choix 

d’un Reflect de type court-circuit et d’un Reflect de type circuit ouvert, soit deux 

standards diamétralement opposés dans l’abaque de Smith, permet d’éviter de po

sibles imprécisions dans le calcul des termes d’erreur.  

En conclusion, la méthode de calibration LRRM apparait comme une méthode aussi précise 

que la méthode de calibration TRL, avec une répétabilité favorisée par l’insensibilité du posé 

des pointes mais avant tout, avec une utilisation large bande possible en l’absence de limit

tion de bande passante. C’est la méthode la plus utilisée au laboratoire IEMN pour les m

sures large bande en bande millimétrique et submillimétrique. 
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: Modélisation du standard Match par une résistance et une inductance série. 

pen dans la calibration LRRM permet 

une détermination directe de l’inductance de charge du standard Match ([Dav90]). Aussi, la 

R permet d’apporter 6 équations utiles sur les 7 du modèle à 8 termes d’erreur, 

La calibration LRRM est par ailleurs plus précise que la calibration LRM pour les trois raisons 
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re du standard Match 
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sure de réactance différente aux deux ports, ce qui est également évité lors de la me-

la calibration LRRM utilisant deux standards Reflect choisis arbitrairement, le choix 

circuit et d’un Reflect de type circuit ouvert, soit deux 

s dans l’abaque de Smith, permet d’éviter de pos-

En conclusion, la méthode de calibration LRRM apparait comme une méthode aussi précise 

favorisée par l’insensibilité du posé 

des pointes mais avant tout, avec une utilisation large bande possible en l’absence de limita-

tion de bande passante. C’est la méthode la plus utilisée au laboratoire IEMN pour les me-
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