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Nicolas Atienza, Pierre-Antoine Comby, Gaël Pongnot
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III.1 Semi-conducteurs intrinsèques . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
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III.2 Caractéristique d’une photodiode . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43
III.3 Le bruit dans les photodiodes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
III.4 les autres types de photodiodes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 46
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B Électronique Analogique 51

5 Analyse de circuit 53
I Support d’étude . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

I.1 Introduction : l’analyse fonctionnelle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
I.2 Cadre de l’étude . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54

II La diode . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55
II.1 Rappels . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55
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III Quadripôles . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
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VI.4 Interrupteur commandé analogique (échantillonneur) . . . . . . . . . . . 88



vi TABLE DES MATIÈRES



Introduction

22h de cours, 18h de TD, 16h de TP

Ces dernières années, une multiplication des fonctions électroniques (analogiques et numériques)
s’est produite dans les équipements des domaines des télécommunications, traitement de l’in-
formation, conversion d’énergie, transports, ... Dans ce module les composants élémentaires
permettant la conception de ces équipements seront étudiés. L’approche choisie associe l’ana-
lyse de l’existant et la conception, et ira du composant à la fonction.

Les objectifs du module sont :

• Appréhender le fonctionnement physique des principaux composants électroniques à base
de semi-conducteurs

• Établir et savoir utiliser des modèles de ces composants

• Savoir analyser et concevoir des circuits électroniques simples à partir de ces composants

Le déroulement du cours sera le suivant :

• Physique des semi-conducteurs : Dopage, jonction PN, transistors bipolaires et à effet de
champ, ...

• Interactions semi-conducteurs / lumière : Analyse des principaux composants optoélectroniques,
...

• Modèles équivalents : Caractéristiques des composants, modèles petits signaux, ...

• Fonctions principales de l’électronique : Analyse et conception des circuits électroniques,
applications, ...

Évaluation Examen : 70% et TP : 30%

vii
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Première partie

Physique des semis-conducteurs
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Chapitre 1

Physique des semi-conducteurs

La conductivité des éléments permet de les classer dans différentes catégories :

Métaux : σ ≈ 5 107 S.m−1

Semi-conducteurs : σ ≈ 1 → 10−4 S.m−1 en particulier : σSi = 2, 5 10−4 S.m−1 et σGe =
1, 5 10−4 S.m−1

Isolant : Exemples - Téflon (σ = 3, 3 10−14 S.m−1) ou Diamant

I Structure cristalline

Les semi-conducteurs figurent dans les colonnes IV ou III-VI ou encore II-VI de la classifi-
cation périodique de Mendelëıev. Le point commun est de réaliser des liaisons covalentes en
partageant des électrons pour arriver à un total de 8.

Le semi-conducteur le plus largement employé est le silicium Si, colonne IV, mais on trouve
aussi des matériaux dits III-V comme l’arséniure de gallium (GaAs). Le substrat de silice SiO2

Matériaux IV : Si, Ge, Si1−xGex , SiC

Matériaux III-V : GaAs, InP, AlAs, InAs

Matériaux II-VI : CdS, HgTe

II III IV V VI VII VIII

He

B C N O F Ne

Al Si P S Cl Ar

Zn Ga Ge As Se Br Kr

Cd In Sn Sb Te I Xe

Hg Ti Pb Bi Po At Rn

Un matériau semi-conducteur possède une structure sous forme de cristal.

NB : Le musée des Mines ou le muséum d’histoire naturelle disposent d’exposition sur les
solides cristallins

3



4 CHAPITRE 1. PHYSIQUE DES SEMI-CONDUCTEURS

I.1 Périodicité du cristal

Un cristal parfait est entièrement défini par sa maille élémentaire, en effet il est inchangé

par translation suivant cette maille. On peut définir une base de l’espace
(
~a,~b,~c

)
à partir de

cette maille. Ainsi le réseau se reproduit identique à lui-même si l’on passe de la position ~r à
la position ~r + ~R avec ~R = m~a+ n~b+ p~c où (m,n, p) ∈ Z3.

Il existe 7 systèmes cristallins (appelés aussi réseaux de Bravais) :

• Cubique

• Tétragonal

• Orthorhombique

• Trigonal

• Hexagonal

• Monoclinique

• Triclinique

Les propriétés physiques du cristal dépendent du réseau et de ses symétries. Les matériaux
semi-conducteurs classiques sont de type cubique face centrée (c.f.c.), comme Si,Ge,GaAs....

Pour Si ou Ge, la structure est la même que celle du diamant, avec deux réseaux c.f.c.
décalés l’un par rapport à l’autre d’un quart de diagonale. Chaque atome établit des liaisons
covalentes avec ses quatre voisins, formant une structure tétraédrique.

(a) Structure c.f.c. et ses sites
interstitiels

(b) Structure de Si (c) Structure de GaAs

Figure 1.1 – Maille élémentaires de différents cristaux

Pour GaAs (semi-conducteur dit III-V), la structure est celle du Zinc-Blende (ZnS) avec un
réseau c.f.c. pour Ga et un autre réseau c.f.c. décalé d’un quart de diagonal pour As. Un atome
de la colonne III établit des liaisons avec ses 4 voisins qui sont eux de la colonne V, ce sont des
liaisons de type covalentes mais il existe aussi une petite part de liaisons ioniques. C’est aussi
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le cas de tous les composés dits III-V.

Il existe quelques plans importants dans le cristal : (1 0 0), (1 1 0) et (1 1 1).
Plus généralement on peut représenter un plan par une suite de trois indices (h k l) correspon-
dant aux intersections avec les trois axes x, y, z.

Dans le cas du silicium le plan (1 1 1) correspond au plan de cassure le plus simple ou
clivage, dans le cas de GaAs c’est le plan (1 1 0).

Si GaAs
a (nm) 0.543 0.565

Il existe aussi des propriétés surfaciques selon la coupe ou réalisation du cristal, en fonction
par exemple du nombre d’atomes par unité de surface.

I.2 Réseau réciproque

Le réseau est périodique, on peut alors utiliser des propriétés des séries de Fourier. Ce qui
donne dans le cas 1D :

f(x) = f0 +
+∞∑
p=1

Cp cos

(
p

2π

a
x+ φp

)
Le point p2π

a
appartient à l’espace de Fourier du cristal, appelé espace réciproque, cet espace

est lui-même périodique de période 2π
a

.
La zone

[
−a

2
,+a

2

]
est maille élémentaire du réseau cristallin (appelée aussi réseau de Bra-

vais) et la zone
[
−π
a
,+π

a

]
est la maille élémentaire du réseau réciproque, appelée aussi première

zone de Brillouin.
On peut étendre le raisonnement à 3D :

f(~r) = F0 +
+∞∑
p=1

Fpe
−j~kp�~r

Dans le réseau cristallin on a trois vecteurs de base ~a, ~b, ~c et dans le réseau réciproque on
a les vecteurs ~A, ~B, ~C tels que : ~a � ~A = ~b � ~B = ~c � ~C = 2π. De plus, ~A � ~b = ~A � ~c = 0,
~B � ~a = ~B � ~c = 0, ~C � ~a = ~C �~b = 0.

On peut ainsi montrer que :

~A = 2π
~b ∧ ~c

~a � (~b ∧ ~c)
, ~B = 2π

~c ∧ ~a
~b � (~c ∧ ~a)

, ~C = 2π
~a ∧~b

~c � (~a ∧~b)

Le réseau réciproque est lui aussi périodique, ainsi il est inchangé pour toute translation du
type ~G = h ~A+ k ~B + l ~C où (h, k, l) ∈ Z3
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Figure 1.2 – Première zone de Brillouin

II Structure en bandes d’énergie

Figure 1.3 – Théorie des bandes

On peut associé, à toute particule de quantité de mouvement ~p, un onde de vecteur d’onde
~k telle que : ~p = ~~k.

Cette relation est valable pour un électron dans l’espace libre et une onde plane. Le mou-
vement de l’électron est décrit par l’équation de la dynamique, la conservation de la quantité
de mouvement intervenant elle dans l’étude des chocs.

Dans le cristal, on associe aussi à l’électron un vecteur d’onde ~k telle que ~p = ~~k, ~k inclut
les effets du cristal sur l’électron de sorte que la relation de la dynamique contiendra alors
uniquement les forces extérieures.

L’état quantique d’un électron dans un semi-conducteur est caractérisé par son énergie E,
son vecteur d’onde ~k et son spin.

Considérons les électrons dans un atome (exemple : atome d’hydrogène) : les états d’énergie
dont des états atomiques discrets. Dans une molécule, les états atomiques sont couplés condui-
sant à de nouveaux états. Dans le cristal, il y a encore plus de couplages ce qui entrâıne un
élargissement des niveaux d’énergies possibles en bandes dites bandes de conduction et bandes
de valence.



II. STRUCTURE EN BANDES D’ÉNERGIE 7

II.1 Théorème de Bloch

En mécanique quantique, on défini une fonction d’onde ψ telle que |ψ(~r)|dV représente la
probabilité de présence de l’électron dans le volume dV (~r).

Dans le cristal le potentiel vu par un électron est périodique. Ainsi, dans un semi-conducteur,
en raison de la périodicité du réseau cristallin, les fonctions d’onde des électrons ne sont plus
des ondes planes mais des ondes de Bloch, dont l’amplitude n’est plus constante compte tenu
de la variation du potentiel.

1) Résolution de l’équation de Schrödinger

L’équation de Schrödinger c’écrit :

j~
∂ψ

∂t
(~r, t) = − ~2

2m
∆ψ(~r, t) + V (~r, t)ψ(~r, t) (1.1)

On rappelle que h = 6.626 10−34 J.s est la constante de Planck, et ~ = h
2π

la constante de
Planck réduite.

Dans le cas d’un potentiel indépendant du temps on peut séparer les variables position et
temps :

ψ(~r, t) = ϕ(~r)χ(t)

Ce qui conduit à χ(t) = ejωt et ϕ(~r) solution de l’équation de Schrödinger stationnaire :[
− ~2

2m
∆ + V (~r)

]
ϕ(~r) = Eϕ(~r) (1.2)

Avec l’énergie E = ~ω correspondant à un état propre, ou plus précisément un état En = ~ωn.

La solution ψ est alors sous la forme :

ψ(~r, t) =
+∞∑
n=0

cnψn(~r)e
jEnt

~ (1.3)

Il suffit alors de connâıtre ψ(~r, 0) =
∑+∞

n=0 cnψn(~r).
Si le potentiel V (~r) est périodique alors les fonctions d’ondes solutions ont la même périodicité

que le réseau cristallin. Alors :[
− ~2

2m
∆ + V (~r)

]
ϕk(~r) = En(k)ϕk(~r)

Théorème de Bloch Soit V (x) un potentiel de périodicité x0, c’est-à-dire tel que V (x+x0) =
V (x)
Alors, il existe une base de solution de l’équation de Schrödinger de la forme :

ψ(x) = ejkxu~k(x)

où u~k(x) est une fonction de période x0 et l’indice ~k permet de différencier les différents états
propres correspondants à une même énergie Ek. Ces fonctions d’onde sont appelées les fonctions
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de Bloch.

Dans le cristal les fonctions de Bloch sont de la forme ϕn,k(~r) = Un,k(~r)e
−j~k�~r. Les En(k)

sont les valeurs propres, et sont périodiques dans le réseau réciproque de période 2π
a

. En effet

ϕn,k = Un,k(~r)e
−j~k�~r =

(
Un,k(~r)e

−j ~G�~r
)
e−j(

~k− ~G)�~r, la deuxième forme est aussi une fonction

d’onde de Bloch puisque ej
~G�~r est une fonction périodique du réseau cristallin. Donc cette

fonction de Bloch correspond à une solution de l’équation de Schrödinger, et correspond à un
nombre n′ tel que En′(~k − ~G) = En(~k).

Les fonctions d’onde sont aussi périodique dans le réseau réciproque et on peut
se limiter à k appartenant à la première zone de Brillouin.

2) Résolution numérique

La détermination des niveaux d’énergie dans un semiconducteur se fait par des méthodes
numériques basées sur différentes approximations physiques comme :

LCAO Linear Combination of Atomic Orbitals

OPW Otrhogonalized Plane Waves

II.2 La structure de bandes

Les directions les plus importantes sont classiquement Λ = (1, 1, 1) et ∆ = (1, 0, 0) corres-
pondant aux plus importantes symétries. Les points les plus importants sont alors au centre de
la zone : le point Γ = 2π

a
(0, 0, 0), le point L = 2π

a
(1, 1, 1) dans la direction Λ = (1, 1, 1), le point

X = 2π
a

(1, 0, 0) dans la direction ∆ = (1, 0, 0) ou équivalentes.
On observe principalement trois domaines :

Bande de conduction : Bande supérieure où les électrons sont libres

Bande de valence : Bande inférieure où les électrons sont liés au réseau

Bande interdite : Bande séparant les précédentes où les électrons ne peuvent pas aller

Pour tous les semi-conducteurs le sommet de la bande de valence est au point Γ = 2π
a

(0, 0, 0),
mais on constate que la surface est dédoublée (dégénérée) situation due à la structure cubique.
La bande de conduction présente un minimum local, pas toujours en Γ.

Surfaces d’énergie constante Le silicium possède 6 ellipsöıdes suivant les directions du
type ∆ ; les centres de ces ellipsöıdes sont situés au point 2π

a
(0.85, 0, 0). La bande de conduction

présente 6 minima équivalents, c’est un semi-conducteur multi-vallée à 6 vallées (c’est le seul
de ce type).

Le germanium possède 8 ellipsöıdes, suivant les directions de type (1, 1, 1), et au point L
(en bord de zone). Dans la zone de Brillouin les surfaces à énergie constante sont donc des
demi-ellipsöıdes, équivalant à 4 ellipsöıdes. La encore il est unique.

Pour GaAs la surface est une sphère centrée au point Γ. C’est le cas de tous les semi-
conducteurs de type III-V (autres que GaP, AlP, AlAs et AlSb qui présentent 3 vallées) et de
type II-VI. Le minimum de la bande de conduction est donc en k = 0, le semi-conducteur est
dit uni-vallée.
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(a) Silicium (b) Arséniure de Gallium

(c) Germanium (d) Arséniure d’Indium

Figure 1.4 – Exemples de structures en bandes d’énergie à gap direct et indirect

L’énergie de gap On définit le gap comme étant l’écart entre le minimum de la bande de
valence et le maximum de la bande conduction. Le gap peut être direct (cas du GaAs) ou
indirect (cas de Si ou Ge), selon si le minimum de la bande de valence est atteint au même
point que le maximum de la bande de conduction.

L’énergie de gap est fonction de la température : Eg(T ) = Eg(0)− αT2

T+β
.

Notion de trou En atomistique quantique, les bandes de conduction et de valence corres-
pondent réciproquement aux orbitales anti-liante et liante de la structure. Ainsi, si on un
électron est passé dans la bande de conduction, il laisse derrière lui un trou (une lacune
électronique) de charge +e (également noté qe). Le déplacement d’un électron d’un atome
voisin vers ce trou équivaut au déplacement inverse du trou.
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II.3 Notion de masse effective

L’énergie d’un électron dans la bande de conduction ne se résume pas à son énergie cinétique,
elle dépend également de la direction dans laquelle il se déplace.

On considère un électron de charge −e et de masse m0, quasi libre dans la bande de conduc-
tion et placée dans le potentiel cristallin périodique. On cherche a trouvé une masse effective m∗e
telle que le comportement de l’électron considéré équivalent à celui d’une particule de charge
−e et de masse m∗e.

Pour l’électron dans le potentiel cristallin, on a :

m0
d~v

dt
= ~Fi + ~Fe

où ~Fi représente les forces internes due au réseau cristallin et ~Fe représente les forces externes
due au champ externe appliqué au matériau.

Pour la particule libre équivalente dans un champ externe, on a :

me
d~v

dt
= ~Fe

.
On associe à cette particule une onde plane de De Broglie (lire ”De Breuil”) de fréquence

ν = E
~ et de longueur d’onde λ = ~

p
. On défini le vecteur d’onde associé ~k tel que ~p = ~~k.

Les fonctions d’ondes sont ϕk(~r) = ej(ωt−
~k�~r)Uk(~r), l’énergie de la particule est Ek = hν = ~ω.

La vitesse de groupe de l’onde (paquet d’onde centré sur une valeur) ou vitesse de la particule
est :

v =
dω

dk
=

1

~
dE

dk
L’accélération vaut alors :

γ =
dv

dt
=

1

~
d

dt

(
dE

dk

)
=

1

~
d

dk

(
dE

dt

)
Or dE

dt
= ~F � ~v, d’où :

~γ =
1

~
d2E

dk2
~F

Mais γ =
~F
me

, on en déduit :

me =
~

d2E

dk2

(1.4)

La masse effective contient l’information sur l’inertie additionnelle que donne le potentiel
cristallin à l’électron (effet global du cristal).

On voisinage d’un minimum :

Ek = Ek0 +
1

2

∂2E

∂kx2
(kx − kx0)2 +

1

2

∂2E

∂ky2
(ky − ky0)2 +

1

2

∂2E

∂kz2
(kz − kz0)2

Ainsi les surfaces à énergie constante dont définies par Ek = cst :

(kx − kx0)2

Ax
+

(ky − ky0)2

Ay
+

(kz − kz0)2

Az
= 1 où Ai =

Ek − Ek0
1
2
∂2E
∂ki2

Ces surfaces sont des ellipsöıdes.
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Pour un semi-conducteur à gap direct ou uni-vallée (exemple GaAs), le minimum au
voisinage de la bande de conduction est en k0 = 0, le phénomène de conduction est isotrope de

sorte que Ek = Ec + 1
2
∂2E
∂k2 k

2 = Ec + 1
2

~2
∂me2

k2, c’est bien la même formule que pour la particule
libre.

Pour un semi-conducteur à gap indirect (exemple Silicium) la bande de conduction est
multi-vallée et anisotrope. On se place dans le système d’axes principaux de l’ellipse et on a
une composante de k suivant l’axe de révolution et une dans la direction perpendiculaire :

Ek = Ec +
1

2

∂2E

∂k//2
(k// − k0)2 +

1

2

∂2E

∂k⊥2
k⊥

2

On peut alors caractériser l’anisotropie par deux masses effectives différentes selon la direction
de déplacement.

Exemples de valeurs numériques

Semi-conducteur me///m0 me⊥/m0 mh///m0 mh⊥/m0

Si 0.916 0.191 0.53 0.16

GaAs 0.067 0.62 0.074

InP 0.073 0.85 0.089

III Semi-conducteurs à l’équilibre thermique : densités

d’états

III.1 Semi-conducteurs intrinsèques

A T = 0 K tous les électrons sont dans la bande de valence, quand T augmente des électrons
passent dans la bande de conduction en acquérant de l’énergie par agitation thermique. La pro-
babilité de trouver un certain nombre d’électrons dans la bande de conduction ou de trous dans
la bande de valence provient de considérations statistiques.

On distingue trois types de statistiques :

Boltzmann non quantique

Fermi-Dirac Fermions (particules à spin demi-entier) =⇒ électrons

Bose-Einstein Bosons (particules à spin nul ou entier)

Les statistiques quantiques convergent vers celle de Boltzmann pour les milieux dilués (gaz).

1) Statistique de Fermi-Dirac

La densité de probabilité des fermions est donnée par :

fe(E) =
1

1 + exp
(
E−EF
kBT

) (1.5)
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Figure 1.5 – Statistique de Fermi

Où EF est le potentiel chimique, autrement nommé niveau de Fermi, il marque la limite entre
états occupés et états vides.

Le nombre d’état occupés dans la bande de conduction est donné par le produit de la densité
d’états par la probabilité d’occupation de l’état d’énergie correspondant.

n =

∫ ∞
Ec

Ne(E)fe(E)dE

Ec : Énergie minimale de la bande conductrice

Ev : Énergie maximale de la bande de valence

Ne(E)dE représente le nombre d’états énergétiques, pour des électrons, par unité de volume
du cristal dans un intervalle d’énergie de largeur dE autour de E.

Au voisinage du minimum de la bande de conduction on a : E − Ec = ~2k2

2me
. Le nombre

d’états d’énergie est donc celui compris entre les deux sphères de rayon k et k+ dk, de volume
4πk2dk. Que vaut la densité d’états dans l’espace des k ?

Pour simplifier, on raisonne sur un réseau cubique. La maille dans le réseau a pour volume

a3, la maille dans le réseau réciproque a pour volume
(

2π
a

)3
et contient 1 élément, on en déduit

la densité volumique qui vaut : 2
(2π)3

, le 2 vient des 2 états de spin possibles.
On a donc finalement :

Ne(E)dE =
k2dk

π2

Avec :

k2 =
2me(E − Ec)

~2

k =

√
2me(E − Ec)

~
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dk =

√
2me

2~
√
E − Ec

dE

Finalement :

Ne(E)dE =

√
2m

3
2
e

~3

√
E − EcdE

Donc :

n =
1

2π2

(
2me

~

) 3
2
∫ +∞

Ec

√
E − Ec

1 + exp
(
E−EF
kBT

)dE

Pour calculer cette intégrale on est amené à faire l’approximation de Boltzmann, à savoir
que Ec − EF > 3kBT (E > Ec) pour avoir 1 � exp E−EF

kBT
. Cette approximation est légitime

pour les semi-conducteurs non-dégénérés i.e. pour lesquelles le niveau de Fermi est dans la
bande interdite, c’est le cas de la majorité des semi-conducteurs.

On a alors :

EF =
Ec + Ev

2
(1.6)

Rappel :

EF : Niveau de Fermi

Ec : Énergie minimale de la bande conductrice

Ev : Énergie maximale de la bande de valence

2) Densité intrinsèque de porteur

On note :

Nc : Nombre d’états susceptibles d’être occupés dans la bande de conduction
Nv : Nombre d’états susceptibles d’être occupés dans la bande de valence

Avec :

Nc = 2

(
mckBT

2π~2

)3/2

, Nv = 2

(
mvkBT

2π~2

)3/2

On a alors :

n = Nc exp

(
EF − Ec
kBT

)
, p = Nv exp

(
Ev − EF
kBT

)
On défini ainsi la densité intrinsèque de porteur ni telle que :

ni
2 = np = NcNv exp

(
− Eg
kBT

)
(1.7)

Semi-conducteur Si Ge GaAs
ni [ cm−3] 9.65 109 2 1013 2.25 106
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On voit aussi que n et p dépendent fortement de la température à la fois avec le coefficient
en exponentielle mais aussi par l’intermédiaire de Nc et Nv.

Pour un semi-conducteur intrinsèques (non dopé) on détermine le niveau de Fermi en
écrivant n = p :

EFi =
Ec + Ev

2
+

3kBT

4
ln

(
mv

mc

)
(1.8)

III.2 Semi-conducteur extrinsèques

Les densités de porteurs dans le semi-conducteur sont très faibles, pour augmenter ces
densités on utilise des impuretés comme dopants. Ces matériaux dopants sont chois dans la
classification périodique de façon à avoir soit un électron périphérique supplémentaire (ce sera
alors un atome donneur) soit avoir un électron en moins (il s’agit d’un atome accepteur).

L’atome donneur (colonne V, ex. : As) possède 5 électrons périphériques ; avec ses quatre
voisins il a donc 9 électrons dont 8 forment des orbitales liantes, le 9eme est lui très faiblement
lié. L’énergie de liaison est très faible (de quelques meV à quelques dizaines de meV) et donc par
simple agitation thermique cet électron peut passer dans la bande de conduction. Le donneur
devient donc As+.

L’atome accepteur (colonne III, exemple Ga) possède donc trois électrons périphériques :
avec ses quatres voisins Si il a donc 7 électrons, le déficit est facilement comblé par un électron
mis en jeu dans une liaison voisine. L’électron libère une place dans la bande de valence (sur un
autre atome) et l’atome accepteur devient un ion Ga−. L’énergie de liaison qu’il faut apporter
à l’électron qui se déplace est de quelques meV là aussi, c’est donc très facile. Cela revient à
un déplacement de trous.

Un semi-conducteur quel qu’il soit contient toujours des impuretés, contrôlées ou non, don-
neurs et accepteurs.

Soit :

Nd : la densité de donneurs
Nd

+ : la densité de donneurs ionisés
Na : la densité d’accepteurs
Na

+ : la densité d’accepteurs ionisés
n et p : les densités de porteurs libres

La neutralité électrique impose : n+N−a = p+N+
d

A température ambiante, on peut supposer que tous les donneurs et accepteurs sont ionisés
donc la neutralité électrique devient :

n+Na = p+Nd (1.9)

1) Semi-conducteur de type n

Nd > Na, donc nn0 > pn0 : le semi-conducteur est dit de type n (l’indice 0 signifie au repos,
hors jonction, par opposition au chapitre suivant), les électrons sont porteurs majoritaires et
les trous sont minoritaires.

On a toujours la relation nn0pn0 = n2
i .

pn0 = nn0 +Na −Nd
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nn0(nn0 +Na −Nd) = n2
i

n2
n0 − nn0(Nd −Na)− n2

i = 0

Dans cette équation le produit des racines vaut −n2
i donc une solution est nn0, l’autre

pn0.D’où : 
n =

1

2

[
(Nd −Na) +

√
(Nd −Na)2 + 4n2

i

]
p = −1

2

[
(Nd −Na)−

√
(Nd −Na)2 + 4n2

i

]
En général ni est très petit par rapport aux quantités et si Nd−Na � ni alors n ≈ Nd−Na

et p ≈ n2
i

Nd−Na
.

Dans le cas Nd � Na alors :

n = Nd, p =
n2
i

Nd

(1.10)

2) Semi-conducteur de type p

Na > Nd, les porteurs majoritaires sont les trous, les électrons sont minoritaires.

De même, p ≈ Na −Nd et n ≈ n2
i

Na−Nd
.

Si Nd � Na, alors :

n =
n2
i

Na

, p = Na (1.11)

3) Niveau de Fermi

Si le semi-conducteur reste non-dégénéré on peut utiliser les résultats du semi-conducteur
intrinsèque.

n = Ndn −Nan = Nc exp

(
EFn − Ec
kBT

)
pour le semi-conducteur n

p = Ndp −Nap = Nv exp

(
Ev − EFp
kBT

)
pour le semi-conducteur p

On peut donc en déduire les niveaux de Fermi selon les deux types de matériau intrinsèque.

EFn = Ec − kBT ln

(
Nc

Ndn −Nan

)
→ Enrichissement de la bande de conduction (1.12)

EFp = Ev + kBT ln

(
Nv

Nap −Ndp

)
→ Enrichissement de la bande de valence (1.13)

Le niveau de Fermi se rapproche donc du bas de la bande de conduction dans le cas du
semi-conducteur de type n, ou du sommet de la bande de valence dans le cas du semi-conducteur
de type p. Ils peuvent éventuellement devenir dégénérés si le dopage est important.
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IV Phénomènes de transports

Comment se déplacent les porteurs ?

IV.1 Conductivité et mobilité

On peut ici revenir au modèle de Drude (fin XIXème début XXème siècle, à l’époque sans
la notion de masse effective). Il est valable pour de faibles champs électriques appliqués.

Hypothèses :

• Les électrons n’ont pas d’interactions entre eux

• Les électrons interagissent avec le cristal par l’intermédiaire de chocs, le temps moyen
entre deux chocs est noté τc. Les électrons restent à l’équilibre thermique, mais ”oublient
tout” après un choc (ils repartent avec une vitesse quasi nulle).

• Les électrons se déplacent suivant la loi de la dynamique ~d~k
dt

= ~Fext entre deux chocs.

Résolution :

• PDF : me
dv
dt

= −qeE

• Les électrons acquièrent une vitesse de déplacement d’ensemble : ~vd = −µn ~E
• On a un courant de conduction pour les électrons : ~Jn = −nqe~vd = nqeµn ~E = σn ~E

• De même pour les trous : ~vd = µp ~E et ~Jp = pqe~vd = pqeµp ~E = σp ~E

Globalement on obtient :
σ = qe (µnn+ µpp) (1.14)

Les mobilités µ dépendent de la masse effective et de la température : µ ∝ (m∗)−
3
2 T

1
2 .

IV.2 Phénomène de diffusion

Lorsque les porteurs libres ne sont pas en concentration uniforme dans le matériau ils sont
soumis au phénomène de diffusion, c’est-à-dire à un déplacement qui tend à uniformiser leur
concentration. La loi qui gouverne le phénomène de diffusion est la loi de Fick, selon laquelle
le flux de particules est proportionnel au gradient de concentration.

On écrit donc les courants de diffusion des électrons et des trous :

~Jdn = qeDn

−−→
gradn et ~Jdn = −qeDp

−−→
grad p

On en déduit le courant de diffusion total :

~Jd = qe

(
Dn

−−→
gradn−Dp

−−→
grad p

)
Les deux phénomènes de diffusion et de conduction (traduit par la mobilité) ne sont pas

indépendants. Ainsi, pour un semi-conducteur isolé, les différents courants s’équilibrent.
Dans le cadre de l’approximation de Boltzmann, pour un semi-conducteur non dégénéré

on peut montrer la relation suivante, dite relation d’Einstein :

Dn = µn
kBT

qe
et Dp = µp

kBT

qe
(1.15)
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Dn [cm2.s−1] Dp [cm2.s−1] µn [cm2.V−1.s−1] µp [cm2.V−1.s−1]
Ge 101 49.2 3900 1900
Si 35 12.5 1350 480

GaAs 220 10.4 8500 400

IV.3 Courant de déplacement

Il existe aussi le courant de déplacement que l’on introduit dans les équations de Maxwell

dans la matière : ~J = ∂ ~D
∂t

avec ~D = ε0εr ~E, de sorte qu’en régime sinusöıdal on ait :

~J = jωε0εr ~E

Pour les semi-conducteurs on a εr = 10 ∼ 15, le courant devient important pour des
fréquences de l’ordre du GHz.

IV.4 Densité de courant

Finalement, on peut écrire en combinant courant de conduction et de diffusion : ~Jn = qe

(
µnn~E +Dn

−−→
gradn

)
~Jp = qe

(
µpp ~E −Dp

−−→
grad p

) (1.16)

IV.5 Equation de continuité

On peut partir de l’équation de conservation de la charge : div ~J + ∂ρ
∂t

= 0 et l’appliquer à
la conservation des électrons et des trous. Mais il faut aussi, dans le cas général tenir compte
d’éventuel processus de génération et/ou recombinaison (voir optoélectronique). Soit g le taux
de génération et r le taux de recombinaison :{

∂n
∂t

= 1
qe

div ~J + gn − rn
∂p
∂t

= − 1
qe

div ~J + gp − rp
(1.17)

On fait souvent l’approximation (pour les cas simples) que gn−rn = −Un et que l’absorption
est proportionnelle à la concentration en excès par rapport à une valeur d’équilibre n0.

Ainsi :

Un =
n− n0

τn
et ~Jdn = qeDn

−−→
gradn

D’où :
∂n

∂t
= Dn∇2n− ∆n

τn
(1.18)

On définit la longueur d’établissement dans un matériau de type p : Ln =
√
Dnτn , ainsi

on obtient en régime stationnaire : ∆n
L2
n

= ∂2∆n
∂x2

On peut montrer des relations analogues pour les trous dans un matériau n : Lp =
√
Dpτp ,

ainsi on obtient en régime stationnaire : ∆p
L2
p

= ∂2∆p
∂x2
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Chapitre 2

La diode à jonction p-n

I Introduction

Les circuit intégrés électroniques, les composant optoélectriques sont des assemblages de
divers semi-conducteurs dopés de façon différnets et présentent des contacts entre semiconduc-
teur et métal. Il y a donc des jonctions entre ces différentes parties qui sont à l’origine de leurs
comportements.

La jonction p-n est l’élément fondamental de la plupart des circuits et composants optoéléctroniques.
Il s’agit d’un composant fortement non-linéaire et dans d’autre domaines de la physique(
matériaux polymères pour optique linéaire ...) les physiciens/chimiste essaient de reproduire
le comportement de la diode (diode moléculaire).

On rappelle les notations :

Nd : la densité de donneurs
Nd

+ : la densité de donneurs ionisés
Na : la densité d’accepteurs
Na

+ : la densité d’accepteurs ionisés
n et p : les densités de porteurs libres (électrons et trous)

Figure 2.1 – Schéma récapitulatif d’une jonction p-n

19
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II La jonction non-polarisée

II.1 Hypothèse : la jonction est abrupte

Quand on mets en contact les deux régions de type n et p, les trous majoritaire de la région
p diffusent (comme un gaz) dans la zone n où ils se recombinent avec les électrons. De même
les électrons majoritaires de la zone n diffusent vers la zone p où ils se recombinent avec les
trous. Il apparait donc 3 zones :

1. Région neutre de type p, loin de la frontière où la densité d’accepteur est égale à la densité
de trous

2. Région neutre de type n, loin de la frontière où la densité de donneur est égale à la densité
d’électrons.

3. Région intermédiaire : zone de déplétion ou zone de charge d’espace où règne un champ
électrique : La zone p est chargé négativement , la zone n positivement.

Il apparait donc :

• un champ électrique qui chasse les porteur libre vers la zone de déplétion.

• un courant de diffusion (dû à la différence de concentration des porteurs de charges)

• un courant de conduction (dû au champ électrique) qui équilibre les courants de diffusions.
c’est ca le courant de drift ?

Le potentiel est constant dans les deux zones neutres et varie dans la zone de déplétion. La
différence est appelée potentiel de la diffusion ou built-in potential.

II.2 Potentiel de diffusion ou ”built-in potential”

À l’équilibre il n’y a pas de courant global (diode non polarisée et non connectée ! ). Les
électrons/trous chassé par le champ électrique sont à l’origine d’un courant de drift qui équilibre
le courant de diffusion qui apparâıt lui à cause de la différence de concentration à travers la
jonction. Les trous entrant dans la zone de déplétion ( venant de la zone n ) ou par création de
paire électrons-trous dans la zone de déplétion forme un courant de drift. Les trous arrivant de
la zone p où ils sont en excès forment le courant de diffusion.

Jp = 0 = qeµppE︸ ︷︷ ︸
drift

− qeDp∇p︸ ︷︷ ︸
diffusion

= qeµp

(
pE − kBT

qe

∂

∂p
x

)

De même les électrons entrants dans la zone déplétion de la zone p (ou par création de paire
éléctrons-trous) dans la zone de déplétion forme le courant de drift. les éléctrons arrivant de la
zone n où ils sont en excès forment le courant de la diffusion.

Jn = 0 = qeµnnE︸ ︷︷ ︸
drift

+ qeDn∇n︸ ︷︷ ︸
diffusion

= qeµn

(
nE − kBT

qe

∂n

∂x

)

On a alors pour les trous :

− qe
kBT

∂V

∂x
=

1

p

∂p

∂x
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On integre entre la zone p et la zone n :

− qe
kBT

∫ Vn

Vp

dV =

∫ pn

pp

dp

p
⇒ − qe

kBT
(Vn − Vp) = ln

pn
pp

On pose Vbi = (Vn − Vp) = kBT
qe

ln pn
pp

et on a :

pp
pn

= exp

(
qeVbi
kBT

)
et pour les électrons : (obtenue avec l’équation sur Jn)

nn
np

= exp

(
qeVbi
kBT

)
Or :

• dans la zone n : nn ' Ndn −Nan ' Nd (excès de donneur par rapport aux accepteur)

• dans la zone p : pp ' Nap −Ndp ' Na (excès d’accepteur)

• La loi d’action de masse donne aussi : nnpn = nppp = n2
i

Ainsi on a :

Vbi =
kBT

qe
ln

(
NdNa

n2
i

)
Dans le tableau suivant on considères des concentrations de dopages variant de 1015 à 1018
cm−3.

semi conducteur Si Ge GaAs
ni 1010 2.1013 3.106

Vbi (V) [0,6 ; 0,95] [0,2 ; 0,56] [1,0 ; 1,37]

II.3 Calcul de la largeur de la zone de charge d’espace

On applique l’équation de Maxwell-Gauss : ~∇. ~E = −ρ
ε

dans les 4 zones (la zone de charge

d’espace est séparée en 2) avec ~E = −~∇V on obtient l’équatio de poisson :

∂2V

∂x2
=
−ρ
ε0εr

region neutre p : pas de charge : ∂2V
∂x2

= 0 (potentiel Vp)

region neutre n : pas de charge ∂2V
∂x2

= 0 ( potentiel Vn)

zone de charge d’espace, domaine p : ∂2V
∂x2

= qeNa
ε

il ne reste que les atomes donneurs de densité Nd chargé positivement si tous les trous
sont partis.Alors

V (x) =
qeNa

2ε
(x− xp)2 + Vp

Et

E(x) = −∂V
∂x

=
qeNa

ε
(x− xp)
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zone de charge d’espace, domaine n : ∂2V
∂x2

= −qeNd
ε

il ne reste que les atomes accepteur de densité Na chargé positivement si tous les électrons
sont partis).Alors

V (x) =
qeNd

2ε
(x− xn)2 + Vn

Et

E(x) = −∂V
∂x

=
qeNd

ε
(x− xnp)

On note alors xp = −Wp et xn = Wn largeur de la zone de charge d’espace dans les region
p et n. De plus la charge totale est nulle (on est à l’équilibre) donc NaWp = NdWn (la zone
de charge d’espace s’étend principalement dans la région de plus faible densité, dans une zone
fortement dopée la largeur de la zone de charge d’espace est quasi nulle).

La continuité du potentiel en x = 0 donne :

−qeNd

2ε
W 2
n + Vn =

qeNa

2ε
W 2
p + Vp

On pose

Vbi = Vn − Vp =
qeNa

2ε
W 2
p +

qeNd

2ε
W 2
n

et avec la conservation de la charge on obtient donc :
W 2
p =

2εVbi
qeNa

1

1 +Na/Nd

W 2
n =

2εVbi
qeNd

1

1 +Nd/Na

La largeur totale de la zone de charge d’espace est donc :

W =
√

(Wp +Wn)2 =
√

2
p +W 2

n + 2WnWp =

√
2εVbi
qe

√
Nd +Na

NaNd

Le champ électrique est maximale en x = 0 où il vaut Emax = −qeNa
ε0εr

Wp

III La jonction p-n polarisée

Une différence de potentiel est appliqué à la diode, il n’a plus égalité entre les courant de
diffusion et de conduction, et on observe un courant global :

polarisation en direct forward bias : Vp > Vn et Vtot = Vbi − Vf
polarisation inverse reverse bias : Vp < Vn et Vtot = Vbi + Vf

Plus généralement on pose Vtot = Vbi − Vext où Vext est positif pour une polarisation directe,
négatif pour une polarisation indirecte.
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III.1 Hypothèses

• jonction abrupte

• Approximation de Bolzmann

• Faible injection

• pas de génération de porteur dans la zone de charge d’espace, les courants d’électrons et
trous sont constant.

On peux appliquer les résultats précédents en utilisant le potentiel total Vtot par exemple pour
déterminer la largeur de la zone de charge de d’espace.

Quel que soit le champ éléctrique, le porteurs( trous /électrons) qui arrivent dans la zone de
charge d’espace sont ”expulsés” par ce champ électrique, le courant de conduction ne change
pas beaucoup.

On a à l’équilibre :
pp
pn

= exp(
qeVbi
kBT

Sous la tension de polarisation Vext l’équation devient par analogie :

pp(−Wp)

pn(Wn)
= exp(

qe(Vbi − Vext)
kBT

Or on peux supposer que pp(−Wp) = pp ( densité de porteur majoritaire inchangée en bordure
de la zone de charge d’espace) de même n(Wn) = nn il vient donc :{

p(Wn) = pn exp( qeVext
kBT

n(−Wp) = np exp( qeVext
kBT

Si la diode est polarisée en direct on a p(Wn) >> pn, il y a des trous injectés à l’entrée de la
zone de charge d’espace au niveau de la zone n en grande quantité. Il apparait donc un excès
de porteur minoritaires injectés donnés ci-dessous aux extrémités de la zone de charge d’espace
−Wp et Wn. {

∆pn = p(Wn)− pn = pn0(exp( qeVext
kBT

)− 1)

∆np = n(−Wp)− np = np0(exp( qeVext
kBT

)− 1)

Pour déterminer le courant dû aux différents porteurs on utilise l’équation de continuité par
exemple pour les électrons dans la région neutre de type p où le champ électrique est nul
(électrons porteurs minoritaires, en excès par rapport à la concentration à l’équilibre).

Dn
∂2∆n

∂x2
− n(x)− np0

τn
= 0

La solution est du type n(x) = F1e
x/Ln + F2e

−x/Ln + np (en posant Ln =
√
Dnτn)

Avec les conditions limites il vient :

• Hypothèse d’une diode ”longue” (donc de dimension grande devant Ln, la concentration
reste finie quand x→∞ donc F2 = 0.

• en x = xp = −Wp on a n(−Wp) = np exp( qeVext
kBT

) donc F1e
−Wp/Ln = n(−Wp) − np ou

encore : F1 = np
(
eqeVext/kBT − 1

)
eWp/Ln .
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Alors la concentration de porteur minoritaire dans la zone neutre p :

n(x) = np
(
eqeVext/kBT − 1

)
ex+Wp

De même pour les trous dans la région neutre de la zone n

p(x) = pn
(
eqeVext/kBT − 1

)
e−(x−Wn)/Ln + pn

Ces porteur minoritaires voient leurs concentration diminuer vers l’extérieur des zones neutres,
par recombinaison avec les porteurs majoritaires.

Ceci entrâıne donc un courant de diffusion qui est constitué d’une part du courant de trous
tel qu’il vaut en x = Wn et du courant d’électrons en x = −Wp (somme de deux courant
constant dans la zone de charge d’espace, pour la diode idéale il n’y a pas de recombinaisons
des trous ou électrons injectés dans la zone de charge d’espace) I = In,p + Ip,n.

Jp(x) = −qeDp
dp(x)

dx
donc

Ip,n = −qeADp
dp

dx

∣∣∣∣
x=Wn

= qeA
Dp

Lp
pn
(
eqeVext/kBT − 1

)
De même : Jn(x) = qeDn

dn
dx

et

In,p = −qeADn
dn

dx

∣∣∣∣
x=−Wp

= qeA
Dn

Ln
np
(
eqeVext/kBT − 1

)
Le courant total est la somme des cournat obtenus aux bords de la zone de charge d’espace :

I(Vext) = Ip = qeA

[
Dp

Ln
pn +

Dn

Ln
np

]
(eqeVext/kBT − 1)

On a donc l’équation de Shockley :

I(Vext) = Is

(
(exp

(
qeVext
kBT

)
− 1)

)

avec Is = qeA
[
Dp
Lp
pn + Dn

Ln
np

]
le courant de saturation . Dans les zones neutres le courant des

porteurs minoritaires évolue comme une exponentielle décroissante vers l’extérieur de la diode,
il y un courant de porteur majoritaire qui vient le compléter pour maintenir I(x) = I(Vext)
constant (figure ci-dessous).

Dans ces deux termes la contribution la plus importante provient de la zone la plus dopée.

np =
n2
i

Na
et pn =

n2
i

Nd
donc si Nd est grand la contribution du courant de trou est négligeable

(et réciproquement)
Il s’agit d’une loi pour une diode idéale, qui cadre bien avec le cas du germanium mais moins

bien pour les semis conducteur de type Si ou GaAs qui ont des valeurs de ni plus petites.
Les valeurs de tension pour lesquelles ont obtient un courant notable (qq mA) en polarisation

directe, appelées aussi tension de seuil sont 0, 3V pour Ge, 0, 8V pour Si et 1, 2V pour GaAs.
Il faut noter que le courant total est constant de sorte que si le courant de trou est décroissant

vers l’extérieur de la zone n alors le courant d’électrons est croissant et compense.
En tant que composant individuel les diodes électroniques sont souvent assez étroites, donc

leurs largeurs sont souvent plus petites que la longueur de diffusion. Les densités de porteur
minoritaires décroissent donc de façon presque linéaire.



III. LA JONCTION P-N POLARISÉE 25

III.2 Comportement AC

La diode fonctionne donc avec un courant porteur minoritaires (injection d’électrons dans
la zone p et de trous dans la zone n). En cas de comportement en commutation de l’état direct
vers l’inverse il faut évacuer cet excès de charge minoritaires ce qui peut prendre un temps
relativement ”grand”.

1) fonctionnement en inverse

Il s’agit ici de la capacité de jonction ou capacité de transition : elle provient de la zone de

charge d’espace ou des charges sont stockées. C =
∣∣∣dQdV

∣∣∣
Rappelons que la largeur de la zone de charge d’espace est donné par :

W =

√
2εVbi
qe

(
Nd +Na

NaNd

)
Et :

Q = qeANdWn = qeANaWp

Or Wn = W Na
Na+Nd

et Wp = W Nd
Nd+Na

Donc

Q = qeA
NdNa

Nd +Na

W = A

√
2qeε(Vbi − V )

NdNa

Nd +Na

Et finalement :

Cj = Aε

(
2ε

(Vbi − Vext)(Nd +Na)

qeNaNd

)−1/2

=
Aε

W

On peux mettre la capacité sous la forme simple Cj = Aε
W

On voit que la capacité varie en
1/V 1/2

Cela peut être exploité comme un avantage dans la diode varicap en ajustant la tension
inverse pour changer la capacité.

Cette capacité peut être gênante en terme de bande passante , on a alors intérêt à avoir Vr
grand pour la minimiser( exemple photodiode)

2) fonctionnement en direct

En polarisation directe les charges concernées sont celles des porteurs minoritaires à l’extérieur
de la zone de charge d’espace.

On a déjà vu Ip(Wn) = qeA
Dp
Lp
pn(eqeV/kBT − 1) ' qeA

Dp
Lp
pne

qeV/kBT quand la diode est

polarisée en direct. La charge accumulée par les porteurs minoritaires forme un dipôle entre la
zone p et la zone n. On montre alors que :

Q = Ip(Wn)τp = qeALppne
qeV/kBT

et donc

Cdiff =

∣∣∣∣dQdV

∣∣∣∣ =
q2
e

kbT
ALppne

qeV/kBT =
qe
kBT

Iτp



26 CHAPITRE 2. LA DIODE À JONCTION P-N

Cette capacité de jonction a été calculée en tenant compte de la totalité des porteurs minoritaires
injectés dans la jonction. Dans la réalité une partie se recombine dans la zone neutre, d’où une
valeur plus faible du courant, de la charge et donc de la capacité. Ainsi Cdiff = K qe

kBT
Iτp où

K = 1/2 pour les diodes très allongée à 2/3 pour des diodes plus étroites.
On peux aussi définir la conductance équivalente au point de fonctionnement :

Gd =
dI

dV

qe
kBT

I(V )

Si on applique une modulation sinusöıdale autour du point de fonctionnement ( la diode est
polarisée en direct avec une tension moyenne Vdc) on obtient alors une composante variable du
courant :

iac = GdVac + Cdiff
dvac
dt

Cela conduit à une admittance complexe :

y = Gd + jωCdiff =
qeI

kBT
+ jωKτp

qeI

kBT

schéma electrique équivalent ici



Chapitre 3

Transistors

I Introduction

Le transistor bipolaire a été inventé en 1947 par les chercheurs américains John Bardeen et
Walter Brattain. Ils reçurent le Prix Nobel avec William Shockley en 1956.

Ils constituent aujourd’hui la base fondamentale de toute l’industrie de l’électronique ame-
nant aux systèmes informatiques, télécommunications, aéronautiques, multimédia, ...

Ce cours s’intéresse à la modélisation de ces composants. Il reste important de préciser que
la taille de ces composants (plusieurs millions dans 1 cm3) et leur comportement BF rend très
compliqué une modélisation. Ainsi, seuls les modèles numériques sont réellement valables et
permettent et permettant la conception de nouveaux composants.

II Le transistor bipolaire

II.1 Principe

Il existe deux types de transistors bipolaires reposant sur des jonctions différentes.On dis-
tingue le transistor npn et le transistor pnp (voir Figure 3.1). On ne s’intéresse ici qu’au tran-
sistor npn.

L’idée de base est d’injecter un courant d’électrons dans la zone p d’une jonction p-n po-
larisée en inverse. Ces électrons sont donc ici les porteurs minoritaires ; ils sont attirés par le
champ électrique dû à la jonction en inverse en inverse. D’où proviennent ces électrons ? D’une
autre jonction p-n mais elle polarisée en direct.

On distingue 3 points dans ce transistor :

• L’émetteur : émetteur d’électrons, zone n

• La base qui a pour rôle de contrôler cette émission d’électrons, zone p

• Le collecteur qui reçoit donc (collecte) les électrons, zone n

Remarques :

• Au point de vue design, la base (zone p) doit être assez étroite pour que les électrons
(porteurs minoritaires) ne se recombinent pas avec les trous (porteurs majoritaires).

27
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Figure 3.1 – Vue schématique du transistor bipolaire par ses jonctions et symboles normalisés
des deux types de transistor bipolaire

• On notera V e
ext = VBE tension base émetteur (positive) qui polarise la jonction BE (p-n)

en direct.

• On notera V c
ext = VCE tension collecteur base (négative) qui polarise la jonction CB

(n-p) en inverse.

II.2 Concentration en électrons

Soit nbase la concentration en électrons dans la zone p de la base (porteurs minoritaires).
En régime permanent, la densité de porteurs de charges est régie par :

Dn
∂2n

∂x2
− n− nbase

τn
= 0

En posant Dnτn = (L− nb)2

On obtient :

∃F1, F2 ∈ R / ∀x ∈ [0;Wb] n(x)− nbase = F1e
x

Lbn + F2e
−x
Lbn

On détermine les constantes grâce aux conditions initiales au niveau de la base. Or, on a
vu lors de l’étude de la diode polarisée sous une tension Vext que n(−Wp) = npe

qeVext
KBT

De plus, au niveau de la jonction BE : n(lpe) = nbasee
qeV

e
ext

KBT Choisissons alors l’origine des axes
en lep = 0.
Ainsi ;

n(Wb)− nbase = ∆n(Wb) = nbase(e
qeV

e
ext

KBT − 1) = F1e
x

Lbn + F2e
−x
Lbn

On obtient alors les deux constantes :

F1 =
∆n(Wb)− e

−Wb
Lb
N ∆n(0)

2sinh(Wb

Lbn
)

et

F2 =
∆n(Wb)− e

Wb
Lb
N ∆n(0)

2sinh(Wb

Lbn
)

On obtient alors :
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∀x ∈ [0,Wb], n(x) =
∆n(Wb)− e

−Wb
Lb
N ∆n(0)

2sinh(Wb

Lbn
)

e
x

Lbn +
∆n(Wb)− e

Wb
Lb
N ∆n(0)

2sinh(Wb

Lbn
)

e
−x
Lbn

Remarques :

• Remarquons que cela montre l’influence de la largeur effective de la base sur la concen-
trations des porteurs minoritaires.

• si Wb →∞(i.e. Wb >> Lbn) n(x) = ∆n(0)e
−x
Lbn + nbase, comme pour une simple diode (en

fait il n’y a plus de communication entre la base et le collecteur).

II.3 concentration en trous

En repartant des équations de la diode polarisée sous Vext : n(−Wn) = pne
qeVext
KBT

En l’appliquant à la jonction BE, p(len) = peme
qeV

e
ext

KBT

De même à la jonction BC : p(lcn) = pcolle
qeV

c
ext

KBT On obtient alors les concentrations de trous :

∀x < len, p(x) = ∆p(len)e
x−len
Lep + Pem

∀x > lcn, p(x) = ∆p(lcn)e
−x−l

c
n

Lcp + Pcoll

II.4 Expression de courants

Les différentes composantes des courants sont dues au phénomène de diffusion. On a donc
les densités de courants volumiques :

Jn = qeD
b
n
∂n
∂x

Jp = −qeDc
p
∂p
∂x

Jp = −qeDe
p
∂p
∂x

On peut alors appliquer la loi des noeuds au niveau de l’émetteur et au niveau du collecteur :

IE = InE + IpE = AJn(x = 0) + AJp(x = len)
IC = InC + IpC = AJn(x = Wb) + AJp(x = lcn)

On obtient alors :

IE = −A qeDbnnbase
Lbn

coth(Wb

Lbn
)[(e

qeV
e
ext

KBT − 1)− 1

cosh(
Wb
Lbn

)
(e

qeVext
c

KBT − 1)− A qeDeppem

Lep
(e

qeV
e
ext

KBT − 1)

IC = −A qeDbnnbase
Lbn

1

sinh(
Wb
Lbn

)
[(e

qeV
e
ext

KBT − 1)− cosh(Wb

Lbn
)(e

qeVext
c

KBT − 1)− A qeDcppcoll
Lcp

(e
qeV

c
ext

KBT − 1)

Remarques :

• Compte tenu de l’orientation des axes les courants sont négatifs ! !
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• Puis que la jonction BC est polarisée en inverse, on peut considérer e
qeV

c
ext

KBT << 1. Donc
les deux courants sont contrôlés par la tension V e

ext = VBE, indépendamment
de la tension V c

ext = VCB.

• Au niveau de la base, il y a une jonction p-n entre la base et l’émetteur.Ainsi, IB =

ISB(e
qeVBE
KBT − 1). C’est donc le courant de base contrôle les dux courants IC et IE.

II.5 Aspect macroscopique

1) gain en courant

Considérons un bon transistor, avec une base très étroite et une polarisation inverse de la
jonction CB. Pour simplifier, prenons les valeurs absolus de courants :

IE = A qeDbnnbase
Wb

(e
qeV

e
ext

KBT ) + A
qeDeppem

Lep
(e

qeV
e
ext

KBT − 1)

IC = A qeDbnnbase
Wb

(e
qeV

e
ext

KBT ) + A
qeDcppcoll

Lpc

Wb étant petit c’est le premier terme qui est prépondérant dans les deux courants IEetIC .
La différence entre les deux courants est donc faible et se retrouve comme courant de base
IB = IE − IC . Ainsi ;

IB = A
qeD

e
ppem

Lep
(e

qeV
b
ext

KBT − 1)− A
qeD

c
ppcoll

Lcp

On voit que IB se comporte comme un courant diode et c’est bien le courant passant dans
la jonction BE.

On définit alors la gain du transistor :

β = hFE =
∂IC
∂IB

En négligeant le terme constant ; on obtient :

β =
IC
IB

=
Db
nnbase
Wb

Lep
De
ppem

i.e.

β =
nbase
pem

Db
n

De
p

Lep
Wb

≈ nbase

pem

Lep
Wb

Remarques :

• β >> 1, on a donc bien un effet d’amplification

• Le gain du courant dépend de la température via nbase, pem,Wb

• On introduit de même α = ∂IC
∂IE

, donc β = α
1−α

• Si le transistor est bien conçu, α ≈ 1 (presque tous les électrons entrants par l’émetteur
ressortent au niveau du collecteur) donc β est grand.

• En raisonnant de manière macroscopique en effectuant un bila de courant ; on obtient :
IC = ICB0 + αIE où ICB0 désigne le courant collecteur quand l’émetteur est débranché.
On peut alors écrire aussi : βIB + ICE0 où ICE0 est le courant collecteur quand la base
est débranchée.
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2) Taux de distorsion des harmoniques (TDH)

Dans la littérature, on trouve deux définitions du TDH :

TDH =
√

Pharmonique
Psignal

=
√

Psignal−Pfondamental
Psignal

ou

TDH =
√

Psignal−Pfondamental
Pfondamental

II.6 Quelques caractéristiques

1) Caractéristiques statiques

Il existe trois façons de voir un transistor :

• transistor à émetteur commun

• transistor à collecteur commun

• transistor à base commune

Le mot commun fait ici référence à la position ”zéro de tension” (potentiel nul).

Figure 3.2 – tracé de la caractéristique statique d’un transistor bipolaire en émetteur commun

On remarque trois éléments sur cette caractéristiques statiques :

• Dans le cadran (IB, IC), on remarque que β ne varie pas à températur constante.

• Dans le cadran (IB, VBE), on retrouve la caractéristique d’une diode polarisée en inverse.

• dans le dernier cadran, on obtient un réseau de courbes dépendant du niveau de IB. Ces
courbes ne sont pas horizontales à cause de l’effet d’early (voir ci-dessous).

• A ne pas oublier que ces caractéristiques statiques dépendent de la température !
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2) Effet Early

Quand la tension de polarisation VCE augmente, la largeur de la ZCE de la diode CB en
inverse augmente surtout dans la partie collecteur (plus faiblement dopé) mais quand même
aussi dans la partie base (voir la variation de W avec la tension (voir Figure 3.2). Ainsi, la
largeur de base effective diminue, donc le gain du transistor augmente un peu. Le courant de
sortie est alors augmenté. Les caractéristiques statiques sont donc inclinées.

3) Schéma équivalent petits signaux

(Voir cours de F.Adam) Considérons des petites perturbations autour du point de fonction-
nement statique :

iB = IB0 + iB
vBE = BBE0 + vBE
iC = IC0 + iC

En effectuant un DL à l’ordre 1 autour de ce point de fonctionnement, on obtient les schémas
équivalents :

B

rBE rCEgmVBE

C

E

(a) modèle statique

B

rBB′ B’

rCEgmVBE

C

E

CB′E

CB′C

(b) modèle dynamique

4) Modelisation

Introduire un modèle comportemental permet d’étudier sans avoir besoin de passer par
la physique des composants, ce qui facilite l’étude de circuits et la prévision de leurs perfor-
mances. Un modèle simple et classique pour le transistor bipolaire est le modèle dit d’Ebers-Moll
constitué de deux diodes connectées dos à dos (cathode à cathode).

Le modèle de base peut être complété par l’ajout de capacités parasites, ou de résistances
séries provenant des parcours des porteurs à l’intérieur du semi-conducteur.
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B

IB0

• CE

IC0

αNIE

IE0

αIIC

Figure 3.4 – Schéma du modèle équivalent d’Ebers-moll

III transistor à effet de champ

Figure 3.5 – schéma normalisé de deux types de transistors (FET) à effet de champ

Le nom a été gardé du transistor bipolaire mais en fait le principe de fonctionnement est
totalement différent. Ici, il n’y a qu’un seul type de porteur qui passe dans un canal dont la
largeur est commandée par une jonction, c’est à dire plus précisément par la largeur de sa zone
de charges d’espaces. Il existe 3 types de transistors à effets de champs :

• JFET (junction field effect transistor) transistor à effet de champ à jonction (utilisation
d’une diode jonction pn)

• MESFET (metal semiconductor field effect transistor) du même type mais avec une diode
métal semiconducteur de type Schottky)

• MOSFET (metal oxyde semiconductor field effect transistor)

III.1 Transistor à effet de champ à jonction

Le canal est constitué d’une portion de semiconducteur (type n ou p) dont les extrémités
sont appelées le drain et la source (D et S). Une jonction p-n permet de contrôler le passage
des porteurs qui sont donc ici les porteurs majoritaires correspondant au type de canal. Pour
cette diode, une des électrodes est reliée au canal (source) et l’autre à une électrode appelée
grille(gate en anglais, donc grille pour garder la même lettre).

Quelques points importants :
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• Conventionnellement, les porteurs vont de la source vers le drain donc le sens du courant
vis à vis de D et S dépend du type de transistor

• Le tension inverse entre grille et source créer une zone d’espaces de charges qui rétrécit
le canal, et qui diminue le nombre de porteurs disponibles ce qui influe sur le courant
drain-source. La commande est une commande en tension.

• Il existe un gradient de potentiel de la source vers le drain, donc la largeur de la zone de
charge d’espace n’est pas constante et le rétrécissement du canal n’est pas uniforme.

• Pour les faibles valeur de VDS, le canal reste ouvert et se comporte comme une résistance
(celle du canal). Ainsi, lorsque VDS augmente, le courant augmente linéairement. Selon la
valeur de VGS, il existe une valeur de VDS dite VDSsat pour laquelle la résistance du canal
devient assez grande pour que le courant ne change pratiquement plus.

• Cette tension VDS dépend de VGS et en particulier si VGS est assez importante pour déjà
fermer le canal alors il ne passse pas de courant quelque soit la valeur de VDS, C’est l’effet
pincement.

ID = IDSS(1− VGS
VGS0

)2

VGS0 : tension de pincement (canal fermé)

Figure 3.6 – schéma de principe transistor à effet de champ
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Figure 3.7 – Symbole transistor MOS

III.2 Transistor MOS

Ce type de transistor repose sur un principe similaire au transistor à effet de champ à
jonction mais le canal est induit lors de la polarisation de la grille.

Figure 3.8 – Fonctionnement transistor
MOSFET à enrichissement à canal N

Un MOSFET à enrichissement à canal N
(”normally off”) est constitué de deux zones
très dopé de type N (la source est le drain)
réalisées dans un substrat de type P sur lequel
on a déposé un oxyde et une grille métallique).
Nous allons analyser le fonctionnement du
transistor lorsque le substrat est au même po-
tentiel que la source, pris comme potentiel de
référence. On note VT la tension qu’il faut ap-
pliquer sur la grille pour induire une couche
d’inversion à l’interface silicium-oxyde. Tant
que la tension appliquée sur la grille est in-
suffisante pour induire une couche d’inversion
à la surface du semiconducteur (VGS < VT ),
si on polaise le drain, aucun courant ne peut
circuler car on a deux jonctions PN tête-bêche
dont l’une est en inverse. Le transistor est
alors bloqué. On peut noter la présence d’une
zone de charge d’espace autour des deux jonc-
tions PN.

Si on applique sur la grille une tension
supérieure à la tension de sueil, on induit
une couche d’inversion (le canal) à la sur-
face du semiconducteur. Ici la couche d’in-
version est créée par diffusion des électrons
depuis les zones de source et de drain. Ce
phénomène est rès rapide et l’établissement de
la couche d’inversion peut se faire en quelques
pico-secondes, voir moins. Une polarisation
VDS appliquée sur le drain crée alors un flux
d’électrons de la source vers le drain et il en
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résulte un courant de drain ID. On peut remarquer que la tension dans le canal est plus faible
du côté du drain que du côté de la source, ce qui conduit à une diminution de la densité sur-
facique d’électrons dans le canal depuis la source jusqu’au drain. Lorsque la tension appliquée
sur le drain conduit à une valeur VGS − VDS égale à la tension de seuil, le canal est coupé au
niveau du drain.

Si on continue à augmenter la tension de drain, on a un fort chanp électrique entre la fin du
canal et le drain qui catapulte les électrons vers le drain. La tension sur le canal ouvert devient
constante et égale à VDSsat = VGS − VT . Si on suppose que la position du point de pincement
varie peu, le courant se sature à une valeur IDsat.

A côté des transistors MOS à enrichissement à canal N ou P, il existe aussi des transistors
MOS dits à déplétion de type canal N ou P pour lesquels le canal existe même sans polarisation
(on les appelle aussi ”normally on”).



Chapitre 4

Optoélectronique

I Interaction photon matière

I.1 Le photon

La lumière possède une dualité onde-corpuscule. Le photon étant la particule associé. Le
photon est une particule de masse nulle et d’énergie E = hν où h est la constante de planck et
ν la fréquence de l’onde.

Quelques rappels :

• h = 6, 62.10−34 J.s

• ν = c0
λ0

où c0 = 2999792458m.s−1 ≈ 3.108 m.s−1

• 1 eV = 1, 61.10−19 J

• ~ = h
2π

Quelques valeurs numériques :

λ0 ν E
UV 250 nm 1, 2.1015 Hz 7, 96.10−19 J = 4, 96 eV

Visible 550 nm 5, 45.1014 Hz 3, 61.10−19 J = 2, 26 eV
Proche IR 1550 nm 1, 94.1014 Hz 1, 28.10−19 J = 0, 8 eV

Le photon, bien que de masse nulle, possède une quantité de mouvement ~p = ~~k. On a ainsi
une nouvelle expression de l’énergie : E = hν = ~ω = ~k0c0 Si l’on considère le photon dans la
matière, de constante diélectrique εr (ou indice de réfractionn =

√
εr), on obtient :

E = ~
k

n
c0 = pc

avec c = c0/n
Rappel : k2 = ε0εrµ0ω

2 = n2k2
0

I.2 les porteurs de charges

Nous considérons ici le cas des matériaux semi-conducteurs, pour lesquels il existe deux
types de porteurs de charges : les électrons et les trous. Compte tenu de la structure cristalline,

37
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L’énerge des porteurs de charge se répartit en bandes ; bandes de conduction et de valence
séparées par une bande interdite.

Pour l’électron (resp. le trou) dans un semiconducteur on introduit la masse effective en
considérant que le porteur qui est une particule de charge q et de masse m0, quasi-libre dans
la bande de conduction et placée dans le potentiel cristallin périodique, est équivalent à une
quasi particule libre de même charge et de masse m∗ appelée masse effective (approx valable
au niveau des minima de la bande de conduction de forme parabolique).

Ainsi, pour les électrons : Ee =
1

2
m∗ev

2 =
p2

2m∗e
=

~2k2

2m∗e

De même pour les trous : Eh = ~2k2
2m∗e

I.3 interaction photon-semiconducteur

Le passage entre deux bandes d’un électron peut s’accompagner d’un processus mettant en
jeu un photon.

• Absorption d’un photon lors du passage d’un electron entre la bande de valence à la
bande de conduction (photodétecteur)

• Emission d’un photon lors du passage de la bande de conduction à la bande de valence
(diode électroluminescente LED ou DEL)

• Emission stimulée d’un photon sous l’effet d’un autre photon, avec passage de l’électron
de la bande de conduction à la bande de valence (diode laser).

Dans tous les cas, la conservation de l’énergie et de la quatité de mouvement est respectée :

• Absorption : Ef = Ei + Ep et ~kf = ~ki + ~kp

• Emission : Ei = Ef + Ep et ~ki = ~kf + ~kp

ordre de grandeur : La maille dans un cristal étant de l’ordre de a ≈ 0, 55 nm, on a ke ≈
2π
a

= 1, 14.1010 m−1 Pour un photon de longueur d’onde λ = 1 µm, alors kp ≈ 2π
λ

= 6, 28.106 m−1

Ainsi, pour ce qui est de la conservation de la quatité de mouvement ; celle du photon est
négligeable. Il doit donc y avoir une transistion de l’électron avec conservation de son nombre
d’onde k. La transition doit a priori se faire avec un gap direct. C’est le cas pour les émetteurs
de lumière (LED et LASER) : il n’existe donc pas d’émetteurs à base de silicium. Remarquons
que cela est moins important pour les détecteurs (la transition est suivie d’une thermalisation).
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Figure 4.1 – Emission d’un photon avec une transition se faisant avec un gap direct

II photodétecteurs

II.1 Principe

Si l’énergie d’un photon est suffisante, il peut y avoir création d’une paire électron-trou :
le photon est absorbé et son énergie sert à exciter un électron de la bande de valence vers
la bande conduction créant ainsi une paire électron-trou. Pour cela, il faut que l’énergie du
photon soit supérieure à l’energie de gap. Il existe en fait pendant un très court instant un état
intermédiaire appelé exciton avant la séparation de l’électron et du trou.

On a E ≥ Eg donc h c0
λ0
≥ Eg

i.e.

λ0 ≤
hc0

Eg

Ge Si InP GaAs
EG [eV] 0,66 1,12 1,29 1,42

Figure 4.2 – Quelques valeurs d’énergie de gap pour des semiconducteurs classiques

Il existe deux types de détecteurs à base de semiconducteurs, la phtotorésistance et la
photodiode. Dans une photorésistance, la conversion photons/électrons-trous créer des por-
teurs de charges qui, présents en plus grand nombre, augmentent la conductivité. Il s’agit d’un
capteur passif. La conductivité est donnée par :

σ = qe(µnn+ µpp)

Ce cours ne s’intéresse qu’au cas de la photodiode.

II.2 Réflexion - Absorption

Au niveau de l’interface air/semiconducteur, la lumière est partiellement réfléchie. On définit
donc à l’image d’un rendement, le coefficient de réflexion en énergie qui dépend des indices de
réfraction :
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R = (
n1 − n2

n1 + n2

)2

On peut alors définir le flux transmis au niveau de l’interface air/semiconducteur comme
étant : φ = (1 − R)φp avec φp le flux de photons dans l’air (nombre de photons par unité de
surface et par unité de temps). φ est le flux qui va pouvoir créer des paires d’électrons-trous.

Considérons que la quantité de photons absorbés, lors de la création de paires électrons-
trous, dans une tranche d’épaisseur dx du matériau et pour une unité de surface donnée est
proportionnelle au nombre de photons présents et à l’épaisseur dx. La variation du flux est
l’opposé de cette quantité :

dφ = −αφ(x)dx

donc
φ(x) = (1−R)φpe

−αx

α est le coefficient d’absorption Le taux de génération de paires électrons-trous est donc :

g = −dφ
dx

= α(1−R)φpe
−αx = αφ0e

−αx

ordre de grandeur : α ≈ 103 m−1 (pour une énergie supérieure à l’énergie de gap). L’effet
de l’absorption se fait donc sentir sur quelques microns.

II.3 Phénomène de transport

La densité volumique de porteurs de dans un semiconducteur dépend d’un effet dû à la
diffusion des porteurs (coefficient D, loi de Fick), lié à la concentration, ainsi que d’un effet
de conduction dépendant de la mobilité (notée µ, dans la conductivité) en cas de déplacement
dans un champ électrique.

Ici, on raisonne pour simplifier le problème à une dimension

~Jn = qeµnn(x) ~E(x) + qeDn
~∇x[n(x)]

~Jp = qeµpp(x) ~E(x) + qeDp
~∇x[p(x)]

On a les équations de conservation de la pour les électrons et les trous :
∂n
∂t

= 1
qe
~∇ ~Jn + gn − rn où gn = αφ0e

−αx et rn = n−n0

τn
= ∆n

τn

∂p
∂t

= 1
qe
~∇ ~Jp + gp − rp où gp = αφ0e

−αx et rp = p−p0
τp

= ∆p
τp

Remarque : rn est le taux de recombinaison On obtient donc la variation de concentration
en porteurs au cours du temps dans le semiconducteur :

∂n(x)
∂t

= µnn(x)∂E(x)
∂x

+ µn
∂n(x)
∂x

E(x) +Dn
∂2n(x)
x2

+ αφ0e
−αx − n−n0

τn

∂p(x)
∂t

= µpp(x)∂E(x)
∂x

+ µp
∂p(x)
∂x

E(x) +Dp
∂2p(x)
x2

+ αφ0e
−αx − p−p0

τp
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Considérons une zone de semiconducteur non soumise à un champ électrique, et en régime
stationnaire. La concentration en électrons est alors donnée par :

Dn
∂2∆n(x)

∂x2
− ∆n(x)

τn
+ αφ0e

−αx = 0

Ainsi,

∃B1, B2 ∈ R tq ∆n(x) = n(x)− n0 = B1e
− x
Ln +B2e

x
Ln +

αφ0τn
1− α2Ln

e−αx

en posant Ln =
√
Dnτn

Remarque : Pour un échantillon épais, l’écart de concentration ne peut tendre que vers
0, donc B2 = 0.

III Photodiode

Quand la diode est non polarisée, le courant est nul. Cela est le résultat de la compensation
d’un courant de porteurs majoritaires (ionisations ds éléments dopants) par un courant de
porteurs minoritaires.

Quand la diode est polarisée en inverse, la barrière de potentiel augmente et le courant
principal est le courant de porteurs minoritaires que l’on appelle courant de saturation :

Is = qeA[
Dp

Lp
pn +

Dn

Ln
np]

Dans la photodiode polarisée en inverse (VN > VP ), nous distinguons trois zones (cf. Figure
4.3) :

1. Zone (a), dopée P

2. Zone (b), zone de déplétion (zone de charge d’espace)

3. Zone (c), dopée N

On considère que le flux de photons arrive au niveau de la zone P.
Dans les deux zones dopées P ou N, les porteurs majoritaires créés seront bloqués par la

barrière de potentiel. Par contre, les porteurs minoritaires peuvent passer et donc contribuent
à un courant. Les porteurs minoritaires se déplacent sous l’effet de diffusion, ce qui est un
processus relativement lent.

Dans la zone de déplétion, les porteurs électron-trous sont séparés et accélérés par le champ
électrique et contribuent à un courant du même type que le courant de saturation (les électrons
vont vers la zone N et les trous vont vers la zone P). Ce processus est plus rapide que le
processus de diffusion.

On voit donc que l’intérêt à ce que la création de paires électrons-trous ait lieu au sein de
la zone de charge d’espace. Pour cela, il faut que la zone dopée P soit très fine (donc très peu
de photons absorbés) et que la zone de déplétion soit la plus large possible pour que tous les
photons y soient absorbés. On obtient cela en plaçant entre les deux zones dopées une zone
neutre ou intrasèque. On obtient une photdiode PIN.

Dans la zone de déplétion, on écrit l’équation de continuité de la charge :
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x

(a) (b) (c)

P N

h+ e-

z.d.

E

xp xn

ɸp

Figure 4.3 – Décomposition de la photodiode en 3 zones

∂n

∂t
=

1

qe
~∇ ~Jn + gn − rn

En l’absence de recombinaison (rn = 0) et en régime stationnaire on a donc (attention ici on
raisonne à une dimension !) :

1

qe

∂Jn
∂x

+ gn = 0 donc Jn = −qe
∫ xn

xp

gndx = −qe
∫ xn

xp

αφ0e
−αxdx

Pour une aire A du photodétecteur on a donc un courant dit courant photonique (ici courant
direct) :

I = Aqeφ0

∫ xn

xp

−αe−αxdx

i.e.
I = Aqeφ0e

−αxp(e−αW − 1)

où W = xn − xp est la largeur de la zone de charge d’espace
Si xp est très petit, le flux n’a pas vraiment dimininué ;

e−αxp ≈ 1etI = Aqeφ0(e−αW − 1) = −Iph

On vient d’introduire Iph, courant photonique orienté en inverse de la cathode vers l’anode. On
a intérêt à ce que αW soit grand et alors :

Iph ≈ Aqeφ0 = Aqe(1−R)φp = qe(1−R)Φp en posant Φp = Aφp

Φp est le nombre de photons reçus par unité de temps sur la surface du détecteur.
Définissons alors le rendement quantique :

η = 1−R
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Il vient alors :

Iph = qeηΦp

III.1 Structure d’une photodiode

(a) (b) (c)

P NI

ɸp

Figure 4.4 – structure Photodiode PIN

Pour que la structure fonctionne, il faut que le rayonnement atteigne la zone de charge
d’espace sans être trop fortement absorbé. La zone P et la zone N sont des zones dopées
classiques. En revanche, on insère une couche épaisse de matériau intrasèque (couche I) ; Pour
faire en sorte d’étendre la zone d’espace de charge à toute la zone I, on a intérêt à polariser la
photodiode en inverse (en pratique quelques volts suffisent).

Dans le visible et le proche IR, on utilise surtout le Si et GaAs. Dans l’IR (de 1 µm à
1, 6 µm) on trouve des matériaux comme Ge, GaInAs, GaInAsP, InP, HgCdTe, ...

III.2 Caractéristique d’une photodiode

1) Caractéristique courant-tension d’une photodiode

Le courant dans la photodiode comprend une partie due à la diode en elle-même et une
partie due à l’aspect photodétecteur.

Id(Vd) = Is(e
qeVd
kBT − Iph)

On représente dans la convention traditionnelle les caractéristiques courant/tension (sur la
figure suivante Is = 10−11 mA.

On distingue deux zones :

• Zone III : mode photoconducteur.
On constate qu’augmenter le flux lumineux pour une polarisation inverse donnée revient à
augmenter le courant inverse presque linéairement.La droite de charge devient par ailleurs
de plus en plus verticale lorsque l’on diminue RL ce qui va dans le sens d’une linéarisaté
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Figure 4.5 – Caractéristique d’une photodiode

plus satisfaisante de la réponse à Φp. En revanche, pourvu que la polarisation soit suffi-
samment forte en inverse (étendre la zone de charges d’espace à toute la zone I), il n’est
pas a priori intéressant d’augmenter la tension inverse davantage (translation de la droite
de charge vers la gauche).

• Zone IV : mode photovoltäıque.
C’est le cas des cellules solaires utilisées dans les panneaux photovoltäıques.

2) Temps de réponse

Le temps de réponse du système dépend de la vitesse de diffusion des porteurs minoritaires
dans les zones n et p, ainsi que du temps de transit des porteurs dans la zone de charge d’espace.

La diffusion est un processus lent qui se traduit par des constantes de temps de l’ordre de
10−8 à 10−9s.

Le transit des porteurs en zone de charge d’espace est plus rapide pour une diode polarisée
en inverse avec des constantes de temps de 10−10 à 10−11s.

Pour que la photodiode soit rapide, on a intérêt à ce que le courant résulte essentiellement
des créations des porteurs en zone de charge d’espace.

3) Sensibilité

On définit la sensibilité du capteur par ”les variations de sorties par rapport aux variations
de la grandeur détectées” :

S =
∂Iph
∂Popt
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Dans le cas idéal Iph = qeηΦp donc

Iph = qeη
Popt
hν

= qeη
Poptλ0
hc0

Remarque : Le photo-courant est proportionnel à la puissance optique reçue et à la
longueur d’onde.

D’où

S = qeη
λ0

hc0

Figure 4.6 – Evolution de la sensibilité d’une photodiode en fonction de la longueur d’onde

4) Comportement dynamique

Le comportement dunamique dépend des paramètres en mode AC que l’on retrouve sur le
schéma équivalent (cf. Figure 4.7). Celui-ci est le même que celui d’une diode en inverse associée
à un générateur. Cette photodiode est connectée à une charge que l’on modélise par un circuit
RC.

On peut en général négliger les ffets de la résistance en série et parrallèles de la photodiode.
Dans ce cas, le fréquence de coupure est donnée par :

fc =
1

2πRL(Cj + CL)

Comme pour le comportement d’une diode en général, si la tension inverse augmente la
largeur de la zone de charge d’espace augmente et la capacité de jonction diminue.

Cj =
Aε0εr
W

où W =

√
2ε0εr(Vbi + Vr)

qe

Nd +Na

NaNd

(avec un modèle de jonction abrupte)
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σPopt

RS

ClRj Cj Rl

Figure 4.7 – Schéma équivalent d’une photodiode

Remarque : On a donc intérêt à augmenter la tension de polarisation inverse lorsque
l’on cherche à améliorer la réponse en fréquence. On devra également chercher à minimiser la
capacité ramenée par l’ensemble de l’électronique placée au-delà du capteur, mais ramenée au
niveau de la photodiode (avec un cable co-axial par exemple...)

III.3 Le bruit dans les photodiodes

Le courant de sortie d’une photodiode présente des fluctuations de la valeur nominale
moyenne résultant de la puissance lumineuse reçue. Ces fluctuations sont dues au passage
aléatoires des porteurs à travers la jonction, phénomène qui résulte d’une part de l’arrivée
aléatoire des photons (bruit des photons) et d’autre part de la création elle-même aléatoire des
paires électrons-trous.

On montre que ce bruit (appelé bruit de Schottky) est un bruit blanc i.e. réparti de façon
identique sur une très large plage de fréquence et dont la densité spectrale de puissance (puis-
sance à une certaine valeur de fréquence dans une bande de 1 Hz) vaut :

I2
n = 2qeĪ = 2q2

eηΦp

Remarque : In s’exprime en A2.Hz−1.

III.4 les autres types de photodiodes

Pour la détection de faibles flux, on utilise des photodiodes à avalanche. Si on polarise
une photodiode au voisinage de la zone de claquage, on peut exploiter l’effet d’avalanche pour
augmenter fortement le photocourant. Un porteur généré par un photon est accéléré dans
un fort champ électrique (tension allant jusyq’à une centaine de volts) acquérant ainsi une
énergie cinétique suffisante pour arracher un autre électron (ionisation par choc) d’où un effet
de multiplication de courant. Le gain peut atteindre des valeurs proches de 100. La difficulté
sera de bien contrôler la polarisation du composant dont la réponse sera très sensible à la
valeur de tensionde polariqation et à la température. Il existe aussi des photodiodes à base de
jonctions PN simple, des photodiodes Schottky (photodiodes à jonction métal-semiconducteur)
mais aussi à structure guide d’onde pour les applications de très grande bande passante. On
développe aussi des photodiodes en matériau polymère (cellules solaires) 1.

1. Voir André-Jean Attias, ”Polymères conjugués et électronique organique”, Techniques de l’ingénieur,
E1862, mai 2017
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IV Émetteur

La famille des émetteurs à semi-conducteur comprend les diodes électroluminescentes op-
tiques (SOA).

Les diodes LASER ont été inventées, du point de vue théorique, à la fin des années 1950 2.
Le calcul théorique de la condition nécessaire pour l’effet LASER en utilisant les quasi-niveaux
de Fermi dans les semi-conducteurs dégénérés a été proposé par Bernard et Durrafourg en 1961.
La première diode laser a été mise en oeuvre en 1962. La structure en hétérojonction pour la
diode a été proposé par Alferov (Prix Nobel de Physique en 2000) et Kazariov en 1967. Le
premier laser à double hétérojonction fonctionnant à la température ambiante a été mis en
oeuvre par Hayashi et al en 1970. Isamu Akasaki, Hiroshi Amano et Shuji Nakamura ont reçu
le prix Nobel de Physique en 2014 pour leurs travaux qui ont aboutit à la mise au point de la
LED bleue.

Les photoémetteurs peuvent fonctionner par plusieurs mécanismes d’excitation mais le
mécanisme le plus efficace est l’injection électrique à travers une jonction p-n polarisée direct.
Ce type d’injection électrique s’appelle l’injection électroluminescente.

Les diodes électroluminescentes émettent la lumière par le mécanisme d’émission spontanée.
La lumière émise est donc une lumière incohérente. Le processus d’émission stimulée est à la
base du fonctionnement des amplificateurs optiques à semi-conducteur et des diodes laser. La
lumière émise est cohérente.

IV.1 Diodes électroluminescentes

Il s’agit de diodes à jonction PN polarisées en direct. Dans les zones neutres P et N, les
porteurs minoritaires (électrons en P et trous en N) se retrouvent en excès par rapport à l’état
d’équilibre et ils se recombinent. Si les recombinaisons sont radiatives, on obtient un émetteur
optique, pourvu que la stucture permette à ce rayonnement de sortir.

On néglige le rôle de la zone de charge d’espace car sa taille est très limitée vu que la
jonction est polarisée en direct. L’émission de rayonnement résultera des zones neutre, N et P ;
là où la longueur de diffusion permet un écart de la densité de porteurs minortaies par rapport
à l’équilibre.

On considère ici le problème dans une dimension :

Dans les zones neutres, les concentrations de porteurs minoritaires sont régies par les
équations de continuité. On peut négliger le terme de génération. Il faut remarquer que ce
sont ces porteurs minoritaires en excès qui vont pouvoir donner lieu à des recombinaisons
radiatives.


∂n
∂t

= 1
qe
∂Jn
∂x
− rn avec rn = n−np0

τn
= ∆n

τn
pour les électrons minoritaires dans la zone P

∂p
∂t

= − 1
qe

∂Jp
∂x
− rp avec rp = p−pn0

τp
= ∆p

τp
pour les trous minoritaires dans la zone N

np0 est la densité de porteurs électrons à l’équilibre en l’absence de polarisation dans la zone
P, et pn0 la densité de trous dans la zone N à l’équilibre en l’absence de polarisation.

2. Bassnov, prix Nobel de physique en 1964
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(a) (b) (c)

P Nz.d.

x

Xa =	0
xp xn xc

∂∆n

∂t
=

1

qe

∂Jn
∂x
− ∆n

τn
et
∂∆p

∂t
= − 1

qe

∂Jp
∂x
− ∆p

τp

Dans les zones neutres, le champ électrique est nul donc les densités surfaciques de courant
s’écrivent :

Jn(x) = qeDn
∂∆n(x)

∂x
et Jp(x) = −qeDp

∂∆p(x)

∂x

D’où les équations différentielles en régime permanent :

Dn
∂2∆n

∂x2
− ∆n

τn
= 0 et Dp

∂2∆p

∂x2
− ∆p

τp
= 0

Les solutions se mettent sous la forme :

∃B1, B2, B
′
1, B

′
2 ∈ R tq


∆n(x) = B1e

− x
LN +B2e

x
Ln

et

∆p(x) = B′1e
−x
Ln +B′2e

x
Ln

avec Ln =
√
Dnτn et Lp =

√
Dpτp (longueurs de diffusion).

Or, les conditions limites étant :{
n(xp) = np0e

qeVext
kBT et p(xn) = pn0e

qeVext
kBT

∆n(0) = 0 et ∆p(xc) = 0

On trouve : 
∆n(x) = np0

sinh(
xp
Ln

(e
qeVext
kBT − 1)sinh( x

Ln
)

∆p(x) = pn0
sinh(xc−xn

Lp

(e
qeVext
kBT − 1)sinh(−(x−xc)

Lp
)

Si les deux dimensions de la diode sont grandes par rapport aux longueurs de diffusion :
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
∆n(x) = np0(e

qeVext
kBT − 1)ex−xpLn en zone P

∆p(x) = pn0(e
qeVext
kBT − 1)ex−xnLp en zone N

On obtient alors les densités de courant :
Jn(xp) = qeDnnp0

Ln
(e

qeVext
kBT − 1)

Jp(xn) = qeDppn0
Lp

(e
qeVext
kBT − 1)

On peut alors comparer les densités de courant (on fait alors apparaitre le taux d’injection
des porteurs minoritaires) :

Jn(xp)

Jp(xn)
=
Dnnp0
Dppn0

Lp
Ln

Ce rapport peut se simplifier compte tenu des diverses relations suivantes :

np = n2
i donc

{
np0Na = n2

i dans la zone P
pn0Nd = n2

i dans la zone N

Ln =
√
Dnτn et Lp =

√
Dpτp

Dn = µn
kBT

qe
et Dp = µp

kBT

qe
(relations d’Einstein)

Jn(xp)

Jp(xn)
=
Dnnp0
Dppn0

Lp
Ln

=
µnNdLp
µpNaLn

=
µnNd

µpNa

√
Dpτp
Dnτn

=

√
µn
µp

Nd

Na

√
τp
τn

La mobilité des électrons est plus importante que celle des trous et τn ≈ τp. Ainsi, pour
des dopages du même ordre de grandeur, la densité de courant du côté P est plus grande que
la densité de courant de trous du côté N. La zone P est donc davantage radiative. C’est
d’elle que partira le rayonnement du composant.

IV.2 Rendement d’une diode électroluminescente

Lorsque le courant direct traverse la jonction, provoquant l’apparition de porteurs minori-
taires en excès, les recombinaisons qui en résultent peuvent être radiative ou non.

Le rendement quantique interne sera le rapport entre le nombre de photons émis dans
le matériau et le nombre de porteurs qui traversent la jonction.

Le rendement optique dépend surtout de l’indice de réfraction du matériau semiconduc-
teur. Les photons créés lors des recombinaisons radiatives ne sortent pas tous du matériau. Une
partie est réabsorbée, souvent suite à une réflexion à l’interface air/semiconducteur.

Comme vu pour les photodétecteurs, pour un indice de réfraction voisin de 3,5, le coefficient
de réflexion sous incidence normale est voisin de 0,3.

Par ailleurs, comme on passe d’un milieu d’indice fort à un milieu d’indice plus faible, on
peut calculer un angle limite de réflexion totale de 17◦ (au delà duquel tout est réfléchi dans le
matériau).
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Finalement, le coefficient de transmission évolue entre 0,7 environ pour une incidence nor-
male à 0 pour l’angle de réflexion totale. Si on suppose que l’émission est isotrope au niveau de
la jonction, on comprend que seule une faible partie des photons émis sortiront du matériau.
Pour améliorer un peu les choses, on place un matériau plastique d’indice plus fort que l’air (voi-
sin de 1,5 en général). Dans ces conditions, le rendement optique atteint une valeur maximale
voisine de 4%.

La puissance optique émise, même si la conversion se fait avec un faible rendement, dépend
directement du courant injecté dans la jonction. Il est donc simple de moduler la puissance
émise qui aura la forme du courant injecté dans le composant. En pratique, les fréquences
de coupure atteintes sont voisines de 100 MHz. C’est trop lent pour faire de la transmission
d’information à haut débit. Pour des débits plus importants, il faut utiliser une diode LASER.

IV.3 Spectre d’émission

Le spectre dépend du gap du matériau, donc de la composition du semiconducteur. Il est,
pour une LED relativement large (de 10 à 50 nm).

Le matériau le plus employé pour les LEDs dans le domaine visible est le GaAs1−xPx. Les
composants à base de GaAs1−xPx sont à gap direct pour x < 0, 45. Quand x augmente de 0 à
0,45 ; l’énergie de gap augmente de 1,424 eV à 1,977eV. Au-delà, le gap est indirect, mais on
peut quand même obtenir des émetteurs particuliers en incorporant certains types d’impuretés
comme de l’azote (matériaux pour les émissions dans le domaine jaune, orange et vert).

Dans l’IR, on utilise le GaAs, matériau III-V, mais aussi des composés ternaires ou quater-
naires comme GaxIn1−xAs1−yPy.

Pour une longueur d’onde d’émission choisie, il faut un type de matériau : la tension de
seuil de la diode dépend du matériau et donc du dopage. Ainsi, selon le type de lumière émise,
les mêmes diodes electroluminescentes n’ont pas la même tension de seuil :

Rouge AlGaAs 1,8 V
Jaune GaAsP 2,1 V
Vert GaN, GaP 2,6 V
Bleu InGaN, SiC 3 V

Remarque : Il existe aussi des diodes electroluminescentes à base de matériau organiques
(OLED).



Deuxième partie

Électronique Analogique
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Chapitre 5

Méthode générale d’analyse d’un
circuit électronique

I Support d’étude

I.1 Introduction : l’analyse fonctionnelle

De manière générale, un équipement électronique réalisant une ou plusieurs fonctions com-
plexes peut être décomposé en un assemblage de blocs fonctionnels réalisant des fonctions
simples. Les fonctions de filtrage, d’amplification, d’opérations mathématiques simples (addi-
tion, multiplication, ...) sont des exemples de fonctions élémentaires.

Figure 5.1 – Exemple de décomposition fonctionnelle : téléviseur plasma (Samsung Service
Manual)

L’analyse du fonctionnement d’un dispositif électronique, et a fortiori sa conception, passe
par une étape de décomposition en blocs fonctionnels élémentaires, puis par la compréhension du
fonctionnement de ces entités de base. Dans ce cours, plusieurs fonctions de base de l’électronique
analogique vont être étudiées. Afin de faciliter cette étude, une méthode générale d’analyse des
circuits électroniques analogiques va être présentée.
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I.2 Cadre de l’étude

L’électronique au sens large couvre de nombreux domaines aux frontières plus ou moins
floues. On peut citer par exemple l’électronique de puissance, qui traite de transferts d’énergie,
l’électronique numérique, l’électronique analogique, ... Bien sûr ces différentes entités ne sont
pas cloisonnées, et il existe une intersection commune à ces domaines, les interfaces entre
autre. Aujourd’hui, un équipement électronique un tant soit peu complexe regroupe souvent
des fonctions afférentes à plusieurs domaines. Dans ce module, nous nous focaliserons sur les
fonctions de l’électronique analogique et quelques bases de l’électronique numérique. De manière
générale, une telle fonction a pour tâche de traiter des signaux qui véhiculent une information.
Cette information est codée de façon continue (en opposition à l’électronique numérique) par
l’évolution d’une grandeur physique, le plus souvent une valeur de tension ou de courant, ou par
certaines caractéristiques de ces grandeurs (la fréquence d’un signal périodique par exemple).

Figure 5.2 – Diagramme de modèle fonctionnel

Etudier une fonction de l’électronique analogique revient souvent à trouver le lien existant
entre des signaux d’entrée et des signaux de sortie. Ce lien peut être linéaire ou non, invariant
dans le temps ou non, il peut comporter des termes non souhaités qui seront regroupés sous le
terme imperfections de la fonction réalisée. De même, des interactions peuvent exister avec des
éléments annexes au circuit réalisant la fonction. Certaines de ces interactions sont souhaitées
(alimentation du circuit par exemple), d’autres ne le sont pas (bruit lié à l’environnement
électromagnétique par exemple).
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II La diode

II.1 Rappels

La jonction de deux zones de semi-conducteur dopées P et N ou l’assemblage d’un semi-
conducteur et d’un métal donne naissance à un dipôle nommé diode. Ce dipôle est à la base de
nombreuses fonctions de l’électronique analogique. Décliné sous diverses formes et en association
avec des éléments annexes, il peut assurer les fonctions de redressement (diode de redressement
ou diode signal), de stabilisation de tension (diode zener), de signalisation lumineuse (Diode
ElectroLuminescente), de récepteur de lumière (photodiode, cellule photovoltäıque),... Symbole
électrique du dipôle diode :

Anode
i

Cathode

V

II.2 Caractéristique statique

Figure 5.3 – Caractéristique statique
d’une diode (attention, les échelles des
axes I et V en régime direct et inverse
sont différentes)

Ordres de grandeur (diode signal silicium) :

• Courant direct : 1mA

• Tension de seuil : Vδ = 0, 6V

• Courant de fuite inverse : IR = 1µA

• Tension de claquage : VR = 100V

Sans tenir compte du phénomène de claquage in-
verse, un modèle physique simple de la jonction PN
permet d’aboutir à l’équation régissant le comporte-
ment statique de la diode :

I = Is

(
e
qV
kBT − 1

)
= 25mV

II.3 Notion de droite de charge

La diode est maintenant placée dans le circuit suivant :

E

ID

VD

Comment calculer la valeur du courant I D0 traversant la diode et de la tension à ses bornes
VD0 ? Dans ce circuit simple, la loi des mailles permet d’écrire :

E = RID + VD = RIS
(
eVD/VT − 1

)
+ VD
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Figure 5.4 – Droite de charge et
point de polarisation

Cette équation non linéaire en VD ne pourrait pas
être résolue analytiquement, mais seulement de manière
numérique. Une autre façon de raisonner consiste à
réécrire cette équation dans le plan (VD, ID) :

ID = −VD
R

+
E

R

Il s’agit donc de l’équation d’une droite, appelée
droite de charge statique (car toutes les grandeurs sont
continues). Cette droite passe par les points :

• (VD = 0, ID = E/R) qui correspond au fonction-
nement en court-circuit du circuit alimentant la
diode.

• (VD) = E, ID = 0) qui correspond au fonctionne-
ment à vide de ce circuit.

Le point de fonctionnement M0 : (VD0, ID0), appelé point de polarisation ou point de repos
vérifie l’équation de la droite de charge statique, ainsi que l’équation de comportement de la
diode. Il se situe donc à l’intersection des deux caractéristiques statiques.

II.4 Variations autour d’un point de polarisation : régime dyna-
mique

Figure 5.5 – Etude dynamique sur
caractéristique statique

On superpose à la f.é.m. du générateur une ten-
sion sinusöıdale e(t) = Em sinωt. La pente de la droite
de charge n’est pas modifiée. Sous réserve que ca-
ractéristiques statique et dynamique de la diode soient
confondues (vrai à basse fréquence), le point de fonc-
tionnement se déplace sur cette caractéristique autour
du point de polarisation entre deux positions extrêmes.

Si les variations imposées par le générateur sont
d’amplitude suffisamment faible pour pouvoir assimiler
la trajectoire du point de fonctionnement à la tangente
de la caractéristique, on dit alors que le circuit fonc-
tionne en régime de petits signaux, et on peut définir
la résistance dynamique de la diode autour du point de
polarisation comme le rapport :

1

rD
=

diD
dvD

∣∣∣∣
M0

Il est important de remarquer que cette résistance dynamique n’a de sens qu’au voisinage
d’un point de polarisation, et que sa valeur est susceptible de changer avec celui-ci. En régime
de polarisation directe, cette résistance dynamique vaut :

1

rD
=

diD
dvD

∣∣∣∣
M0

=
IS
VT

exp(VDO/VT ) ' IDO
VT

La dépendance au point de polarisation est clairement visible dans cette équation.
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II.5 Modèles de la diode

Selon le degré de finesse d’analyse d’un circuit désiré, divers modèles de la diode de com-
plexité croissante sont disponibles. Le but de ces modèles est de remplacer la diode, composant
au comportement fortement non linéaire, par un assemblage de composants simples permettant
de retranscrire le comportement de la diode.

II.6 Application

• Redressement simple et double alternance

• Détecteur de crête

• Cf TD : stabilisation de tension par diode zener, LED blanche...

III Quadripôles

III.1 Notions de quadripôles

III.2 Impédance d’entrée et de sortie

1) Théorèmes :

Théorème de Thévenin
Tout réseau linéaire vu de deux de ses points est équivalent à l’association série d’une
source de tension et d’une impédance. La fem de la source de tension est la tension à
vide entre ces deux points.L’impédance est l’impédance aux deux points lorsque l’on
éteint toutes les sources non-liées.

Théorème de Norton
Tout réseau linéaire vu de deux de ses points est équivalent à l’association parallèle
d’une source de courant et d’une impédance. L’intensité à travers la source de courant
est le courant en court-circuit entre ces deux points. L’impédance est l’impédance aux
deux points lorsque l’on éteint toutes les sources non-liées.
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Éteindre une source

Sources Équivalent éteint

2) Impédance d’entrée Ze

Définition : impédance du générateur
équivalent de Thévenin vu de l’entrée du
quadripôle. Pour le générateur, l’ensemble
quadripôle-résistance (entre les points E
et M) équivaut à une impédance Ze de
valeur complexe

Mesure d’une impédance d’entrée purement
résistive : on place en série avec le
générateur une résistance variable R.
Lorsque v′ = v

2
on a Re = R (Méthode

dite de � la demi tension �)
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3) Impédance de sortie Zs

description pour la résistance d’utilisation,
S l’ensemble générateur-quadripôle (entre
les Zth points S et M) équivaut à un
générateur de Thévenin (eth, Zth) ; Zs
n’est autre que Zth :

mesure d’une impédance de sortie purement
résistive : soit la tension de sortie du qua-
dripôle à vide. On branche entre S et M
une résistance variable R. Lorsque v′ = v

2

on a : R = Rs (Méthode dite de � la demi
tension �)

III.3 Exemple de quadripôle

• Les filtres passifs :

Intérêt : la réponse en fréquence

Inconvénient : perte de signal et perte d’énergie

• Les transformateurs :

Abaisseur de tension et élévateur de courant ou le contraire, mais à énergie constante

Impédances apparentes vues à l’entrée ou à la sortie

• Les amplificateurs :

De tension sans amplification de courant

De courant sans amplification de tension

De courant et de tension

III.4 Caractéristiques et modélisation d’un amplificateur

Un amplificateur peut être appréhendé comme un quadripôle particulier. Ainsi, si Re est
indépendant de Ru et Rs indépendant de rg , on peut utiliser le modèle de � l’amplificateur
parfait � suivant (dans lequel A vo désigne l’amplification à vide du système étudié)
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III.5 Mise en cascade d’amplificateurs

L’amplification AV du montage chargé par Ru est d’autant moins dégradée par rapport
à l’amplification à vide AV 0 , que la résistance de sortie RS est faible devant la charge Ru .
L’amplification AV de 2 étages, caractérisés par (Av0i)i=1,2 , (Rei)i=1,2, (Rsi)i=1,2 et chargé par
RU , est donnée par l’expression suivante :

Av = Av01Av02
Ru

Ru +Rs2

Re2

Re2 +Rs1

En règle générale, un montage à amplificateurs maintient un bon gain si les amplificateurs qui
le composent ont une forte impédance d’entrée et une faible impédance de sortie



Chapitre 6

Transistor et amplification

I Le transistor bipolaire

Un transistor bipolaire est constitué de deux jonctions PN montées têtes bêches. Deux sortes
de transistors bipolaires existent donc : les PNP et les NPN. Le semi-conducteur de la région
centrale est connecté à l’électrode nommée base (B), les deux autres électrodes étant nommées
émetteur (E) et collecteur (C). On notera que ces deux électrodes ne sont pas interchangeables,
le dopage de l’émetteur étant plus important que celui du collecteur. Sans rentrer dans la
physique des semi-conducteurs, pour un transistor NPN le fonctionnement du composant peut
être réduit pour une première étude au raisonnement suivant. En régime de fonctionnement
normal dans la zone active, la jonction BE est polarisée en direct et BC en inverse. Un courant
d’électrons (majoritaires dans E) s’établi de l’émetteur vers la base (de même qu’un courant
de trous s’établi de la base vers l’émetteur). Ces électrons (respectivement trous), lorsqu’ils
arrivent au voisinage de la zone de charge d’espace de la jonction BC sont happés par le fort
champ électrique qui y règne. Un courant peut s’établir dans la jonction BC pourtant bloquée :

c’est l’effet transistor. Ce courant de collecteur est principalement réglé par le courant iB.

Figure 6.1

Il faut noter que les deux porteurs de charge (électrons et trous) participent à ce courant,
d’où le nom de transistor bipolaire.

I.1 Régime de fonctionnement

Les jonctions émetteur-base et base-collecteur peuvent être polarisées soit en direct, soit
en inverse. Suivant les cas, on défini quatre régimes de fonctionnement décrits dans le tableau
ci-dessous.
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jonction B/E jonction B/C
normal direct direct inverse
normal inverse inverse direct

saturé direct direct
bloqué inverse inverse

I.2 Caractéristique statiques

Six grandeurs électriques permettent de décrire complètement le fonctionnement d’un tran-
sistor : les tensions VBE VBC VCE , et les courants IB IC et IE . La loi des mailles et la
loi des nœuds permettent de lier ces grandeurs (leur somme est nulle), donc quatre signaux
sont indépendants et suffisent à décrire l’état du composant. En réalité, les lois de la physique
des semi-conducteurs établissent des relations entre ces variables. On retiendra par exemple
que la jonction base émetteur, qui se comporte comme une diode, est régie par l’équation :
IB = Is exp(VBE/VT ) avec IS le courant de saturation de la diode BE et VT = kT

q
environ égal

à 25mV à la température ambiante.

Il est de coutume de représenter ces lois d’évolution par des réseaux de courbes paramétrées.
La figure ci-dessous représente l’un de ces réseaux pour des grandeurs continues (au sens tem-
porel du terme), appelé caractéristiques statiques du transistor.

Figure 6.2

Première remarque sur la caractéristique IB(VBE) : on retrouve le comportement de diode.
Le domaine IC(VCE) peut être divisé en une région ou le transistor est dit bloqué (très faible
courant de collecteur), une zone de saturation (faible tension VCE ) et une zone ou le compor-
tement est assimilable à une source de courant commandée par le courant de base, ou zone de
fonctionnement linéaire utilisée en amplification. Pour être complet on notera qu’une hyperbole
de puissance maximale dissipable limite cette région.
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I.3 Modèle(s) du transistor bipolaire

Comme la diode, le transistor bipolaire peut être modélisé à différents niveaux de finesse.
Le premier modèle, à l’ordre 0, considère le composant comme un simple amplificateur de
courant. Ce modèle est suffisant pour prévoir la polarisation du montage. On écrira alors :
Ic = βIB avec β le gain en courant (aussi appelé parfois Hfe). La jonction BE est modélisée
à l’ordre 0 par une source de tension de fem 0,6V. Ce modèle est insuffisant pour l’étude
du comportement dynamique du circuit pour plusieurs raisons. D’abord, le paramètre β est
fortement variable d’un composant à l’autre (pour un même modèle de transistor). Une plage
de variation de 100 à 200 est courante. Ensuite, il s’agit d’un paramètre statique, le � gain
en courant � dynamique est différent. Enfin, ce paramètre n’est pas constant, la jonction BE
ayant en réalité un comportement de jonction de diode.

Pour le régime de fonctionnement dynamique, il est nécessaire de disposer d’un modèle plus
précis. Plusieurs modèles sont disponibles. Certains sont valables sur toute la caractéristique de
fonctionnement (Ebers et Moll par exemple, réservé à la BF), d’autres, que nous allons utiliser,
sont adaptés à l’étude en petits signaux, et valables sur une large gamme de fréquence lorsqu’ils
sont complets. D’autres modèles enfin considèrent le transistor dans son circuit comme un
quadripôle, et se basent sur le formalisme matriciel pour décrire le fonctionnement du circuit.
En particulier, les paramètres hybrides (h parameters) du transistor pour une configuration
donnée (émetteur commun ...) sont utilisés dans le domaine des hautes fréquences.

Lors de l’étude basse fréquence d’un montage amplificateur, le schéma équivalent en petits
signaux suivant pourra être substitué au transistor. Il est important d’être bien conscient des
limites de ce modèle. En particulier, il ne devra pas être utilisé pour une étude en grands
signaux, et il ne permet pas en l’état de prévoir les limites hautes de la bande passante d’un
circuit.

B

rBE rCEgmVBE

C

E

Ordre de grandeurs :
• gm ∼ 100mS =

100mA/V

• rBE ∼ 1kΩ

• rCE ∼ 100kΩ

Pour une étude en hautes fréquences, il faut compléter ce schéma avec les capacités para-
sites (capacités de diffusion des jonctions essentiellement) du composant. La résistance parasite
d’accès à la base r BB’ (résistance du matériau semi conducteur) est également insérée. Suivant
la gamme de fréquence de travail, les inductances parasites de la connectique du composant
pourront être ajoutées. Le schéma équivalent petits signaux HF, appelé modèle de Giacoletto,
est représenté ci-dessous.

A partir de ce schéma on peut calculer la fréquence de transition, paramètre intrinsèque au
transistor, définie comme la fréquence à laquelle le gain en courant du transistor est unitaire.

fτ = f , telle que |β| =
∣∣∣∣ icib ∣∣∣vcc=0

∣∣∣∣ = 1 On trouve alors :

β(ω) =
gmrB′E

1 + j(CB′E + CB′CrB′Eω)
et fτ =

gm
2π(CB′E + CB′C)
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B

rBB′ B’

rCEgmVBE

C

E

CB′E

CB′C

Ordre de grandeurs :
• rBB′ ∼ 100Ω

• cB′E ∼ 10pF

• cB′C ∼ 1pF

I.4 Polarisation du transistor

Inconvénient : Le point de repos dépend beaucoup de β. Mais β varie d’un transistor
à l’autre bien que la référence soit la même et pour un même transistor en fonction de la
température. Ce montage très simple est donc difficilement utilisable.

Cette contre-réaction assure une stabilisation par rapport à la température : si T augmente,
alors le gain en courant β augmente entrâınant IC . Le même raisonnement que précédemment
va alors permettre une stabilisation de IC malgré l’augmentation de T

Dans la structure 2, grâce à RE , le point de polarisation est donc stable en température et
l’interchangeabilité des transistors est possible.

I.5 Application d’un signal alternatif (capacités de liaison et de
découplage)

Nous voici en présence d’un amplificateur B.F. (basses fréquences) complet :

Comme le signal d’entrée ajouté est un signal alternatif, les alternances viendront s’ajouter à
la tension de polarisation existante, comme le montre la figure ci-dessous. On se déplace alors sur
la droite de charge dynamique du montage. Cette droite de charge dynamique est déterminée en
se plaçant dans la bande passante du montage et en faisant un schéma dynamique du montage.

1) Exemple du montage à charges réparties

Soit le montage amplificateur à charges réparties suivant : Dans la bande passante, les
capacités de liaison sont des court circuits et pour faire le schéma dynamiques on éteint toutes
les sources non commandées (source de tension éteinte = CC et source de courant éteinte =
CO). Le schéma dynamique dans la bande passante du montage précédent est donc

La droite de charge dynamique passe par le point de polarisation et est donc, dans ce cas,
confondue avec la droite de charge statique. Si l’on veut rester en régime linéaire afin de ne pas
déformer le signal, on voit comme le montre la figure ci-dessous, qu’il faut limiter l’amplitude
des signaux : on reste en petits signaux (=faible amplitude).

Dans le cas contraire, on aura une déformation soit par blocage du transistor, soit par
saturation. Pour notre exemple : La dynamique par saturation est : vcesat = Vce0 La dynamique
par blocage est vcebloc = Vcc − Vce0 La dynamique maximale du montage est donc la plus petite
des deux : vcemax = min(vcesat, vcebloc) La dynamique de sortie est l’amplitude maximale que
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peut atteindre le signal de sortie sans déformation. Dans ce cas du montage à charge répartie,
on a : vsmax = Rc

Rc+Re
vcemax

Pour assurer une dynamique maximale il faut placer le point de polarisation au milieu de
la droite de charge dynamique, soit pour notre exemple : Vce0 = VCC/2.

2) Exemple du montage émetteur commun

Soit le montage émetteur commun (=émetteur à la masse dans la bande passante) suivant :
Dans la bande passante, les capacités de liaison et la capacité de découplage C e sont des

court-circuits et pour faire le schéma dynamique on éteint toutes les sources non commandées.
Le schéma dynamique dans la bande passante du montage précédent est donc :

La droite de charge dynamique (en trait continu sur la figure ci-dessous) passe par le point de
polarisation et est donc, dans ce cas, est différente de la droite de charge statique (en pointillée
sur la figure ci-dessous). Si l’on veut rester en régime linéaire afin de ne pas déformer le signal,
on voit comme le montre la figure ci-dessous, qu’il faut limiter l’amplitude des signaux : on
reste en petits signaux (=faible amplitude).

Dans le cas contraire, on aura une déformation soit par blocage du transistor, soit par
saturation. Pour notre exemple : La dynamique par saturation est : vcesat = Vce0 La dynamique
par blocage est vcebloc = RCIc0

La dynamique maximale du montage est donc la plus petite des deux : vcemax = min(vcesat, vcebloc
La dynamique de sortie, dans le cas du montage émetteur commun est : vsmax = vcemax Pour

assurer une dynamique maximale il faut placer le point de polarisation au milieu de la droite
de charge dynamique, soit pour notre exemple :vce0 = RCIc0

II L’amplification de puissance

II.1 Rôle de l’amplification de puissance

L’amplification, comme le filtrage, les opérations arithmétiques, la transmission de signaux,
et d’autres, est une fonction clé de l’électronique analogique. Si aujourd’hui nombre de ces fonc-
tions sont de plus en plus � numérisées �, il n’en reste pas moins que les grandeurs physiques
qui nous entourent sont de nature continue. L’interaction de ces grandeurs avec le monde
de l’électronique, par le biais de capteur ou de transducteur, donne naissance à des signaux
analogiques. C’est pourquoi peu d’équipement électronique (électrique) sont dépourvus de ces
fonctions analogiques de base. Dans un souci de généralité, considérons une châıne de traite-
ment électronique de signal. Cet équipement pourrait par exemple avoir pour but de mesurer,
modifier, interagir ou transmettre un signal de nature électrique (lui-même issu d’un capteur
par exemple), et éventuellement de le retranscrire après traitement en un signal physique (par
le biais d’un actionneur par exemple). Dans l’immense majorité des cas, il faudra à un moment
dans cette châıne adapter entre deux étages de traitement les niveaux des signaux électroniques.
Pour autant on ne parle pas systématiquement d’amplification de puissance. Généralement cette
amplification de puissance n’est nécessaire qu’en fin de châıne, pour l’alimentation d’un action-
neur, d’un émetteur, ou d’un transducteur au sens général.

La fonction réalisée par un amplificateur de puissance est la suivante. Il s’agit à partir d’un
signal à faible niveau de retranscrire le plus fidèlement possible l’évolution de ce signal avec un
niveau de puissance plus élevé.
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Afin de fixer les idées, voici quelques exemples d’utilisation d’un amplificateur de puissance.
Le plus commun est l’amplificateur audio, qui permet d’exciter avec toute la puissance nécessaire
un ou des hauts parleurs, pour le plus grand plaisir de nos oreilles. Moins connu, l’amplificateur
radiofréquence permet de fournir la puissance à une antenne de transmission radio. A l’interface
avec l’électronique de puissance, un amplificateur pour servomoteur permet d’alimenter une
machine électrique (MCC en général) pour en gérer la vitesse ou la position.

II.2 Caractéristique importante

La première caractéristique importante d’un amplificateur est le gain en puissance qu’il
apporte. Ce gain est directement lié au niveau de puissance de sortie que l’amplificateur est
capable de délivrer. La puissance dissipée (pertes) dans l’étage d’amplification et le rendement
de l’amplificateur sont également liés. Le schéma suivant illustre ces relations.

Figure 6.5 – principe de l’amplificateur de puissance dans son environnement

Le gain en puissance est défini par :

GdB = 10 log

(
Psortie
Pentree

)
avec en général Psortie � Pentree Le rendement de l’amplificateur est :

η =
Psortie
Psource

=
Psortie

Psortie + Ppertes

(on notera que la contribution de la puissance d’entrée est légitimement négligée) Une autre
caractéristique au moins aussi importante d’un amplificateur de puissance est sa fidélité de
restitution du signal d’entrée. En terme plus mathématique on parlera de linéarité de la châıne
d’amplification, ou bien, à l’inverse, du niveau de distorsion qu’elle introduit. Le taux de dis-
torsion harmonique est un indicateur permettant de quantifier cette distorsion.

THD =

√∑n
k=2A

2
k

A1

Une autre caractéristique importante est la plage fréquentielle de travail de l’amplificateur,
notamment la stabilité du gain sur l’ensemble de la gamme de fréquence. Enfin, comme pour
tout amplificateur, les notions d’impédances d’entrée et de sortie sont critiques.
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Note : Il existe au moins une exception à la demande de linéarité d’un amplificateur. Dans
les années 60, un certain Jimi Hendrix a construit sa légende en utilisant son amplificateur de
guitare à lampe au-delà de son niveau de saturation. La distorsion (en fait l’écrêtage) qui en
résultait produisait un son pour le moins harmonieux. Depuis, cet effet sonore est largement
utilisé par les guitaristes rock.

1) Les différentes classes d’amplification

Il existe plusieurs critères permettant de classer les différents types de circuits amplifica-
teurs. Citons par exemple la plage de fréquence de travail, le nombre de composants actifs
élémentaires, la gamme de puissance de sortie, le type de composant actif ... Le critère qui
sera utilisé ici est l’angle de conduction d’un élément actif de l’amplificateur. Cette notion est
directement liée à la notion de point de polarisation. Pour rappel ce point défini les grandeurs
courant tension de repos (en régime continu) de l’élément actif du montage. Cette polarisation
des éléments actifs des circuits amplificateurs est directement liée au caractère unidirection-
nel (en courant tension) de ces composants (que ce soit transistor bipolaire, FET ou tube).

Pour pouvoir traiter des signaux alternatifs, il est
nécessaire de décaler par la polarisation les grandeurs
électriques. Afin de clarifier et d’illustrer ces propos,
attardons nous sur l’étude d’un amplificateur à tran-
sistor. Considérons l’association de ce composant avec
une charge. Le point de repos se trouve à l’intersec-
tion d’une courbe du réseau avec la droite de charge
statique. Plusieurs situations sont alors possibles.

Le point de polarisation peut se situer vers le milieu
de la droite de charge statique (pour profiter d’une ex-
cursion maximale en tension courant de sortie, il doit
se situer au milieu de la droite de charge dynamique).
Ce point de repos est dissipatif, le courant I C0 et la
tension V CE0 étant tout deux non nuls. En revanche le
transistor peut être utilisé de part et d’autre du point

de repos, l’angle de conduction du transistor est maximal (360◦). Ce type d’amplificateur est
dit de classe A. Seconde possibilité, le point de polarisation est placé en limite de la droite
de charge, à I c0 =0A. Le transistor est bloqué, ce point de repos n’est pas dissipatif. En re-
vanche le point de fonctionnement ne peut se déplacer que vers la partie gauche de la droite de
charge, dit autrement l’angle de conduction est limité à 180◦. Il faudra donc deux transistors
utilisés de façon complémentaire pour amplifier la totalité du signal d’entrée. Ce type d’am-
plificateur fonctionne en classe B. Dans une variante de cet amplificateur le point de repos est
placé légèrement à gauche du point I c0 =0A. Le courant de collecteur est maintenu faible pour
limiter la dissipation, mais le transistor n’est pas complètement bloqué, nous verrons plus tard
pourquoi. Cette variante porte le nom d’amplificateur en classe AB. Lorsque la jonction base-
émetteur est polarisée en deçà de son seuil de conduction, seule une fraction d’une alternance
du signal d’entrée parvient à mettre en conduction le transistor. L’angle de conduction est donc
inférieur à 180◦, et caractérise la classe C. Le comportement de l’amplificateur est fortement
non linéaire, de nombreux harmoniques du signal d’entrée sont produits. Pour cette raison, les
amplificateurs de classe C sont souvent utilisés avec des charges accordées, au comportement
passe bande.
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(a) Polarisation des différentes classes (b) Angle de conduction

Figure 6.6 – Les différentes classes d’amplificateur

2) L’amplificateur de classe A : exemple de l’émetteur commun

Les principales caractéristiques de l’amplification de puissance en classe A seront mise en
évidence au travers de l’étude d’un exemple de montage à transistor en émetteur commun. Une
mise en garde s’impose : il ne faut pas assimiler de façon systématique le type de montage et
la classe de fonctionnement d’un amplificateur, car de façon générale un montage peut être
polarisé de différentes manières. Ce montage amplificateur servira d’exemple général pour la
méthode d’étude d’un montage à transistor.

RE Ce

RC

Vcc

C2

RLV0

R2

R1

C1

V1

Figure 6.7 – Circuit d’un amplificateur de classe A à émetteur commun

Calcul de la polarisation Pour le calcul de la polarisation les condensateurs de liaison et
de découplage sont assimilés à des circuits ouverts, ce qui permet d’utiliser le schéma suivant,
avec VB et RB les éléments du modèle équivalent de Thévenin vu de la base du transistor.
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RC

RE

VDD

RB

VBB

Avec VBB = VCC
R2

R2+R1

Loi des mailles : VBB = RBIB0 + VBE0 +REIE0

Avec ICO = βIB0 , β >> 1 et VBE0 = Vj.

On a alors IC0 = VBB−VJ
RE+RB/β

et VCE0 = Vcc − (RE +RC)VBB−VJ
RE+

RB
β

Remarque : outre les notions de dynamique de sortie et de dissipation au repos, le point de
polarisation doit être caractérisé par une bonne stabilité vis-à-vis d’un échange de composant (β
différent) et d’un changement des paramètres environnementaux (température essentiellement,
qui fait varier β et VJ (coefficient −2, 5 mV.K−1 pour le silicium). Dans ce but, on tentera
dans la mesure du possible (compromis avec la bande passante, le gain, les impédances d’entrée
sortie etc.) de respecter les conditions : VBB � VJ et βRE � RB

Étude en petit signaux dans la bande passante Dans la bande passante de l’amplifica-
teur les condensateurs de liaison et de découplage sont assimilés à des courts-circuits, et pour
des petites variations du signal d’entrée le transistor est remplacé par son schéma équivalent en
petits signaux. Sans condensateur de découplage d’émetteur, on aboutit au schéma suivant :

B E C

R1vi R2

rBE

vBE

iB βiB

RE RC RL v0

Figure 6.9 – Equivalent petits signaux

Plusieurs remarques peuvent être faites sur ces résultats. La première concerne le caractère
inverseur de l’amplificateur, qui se traduit par la négativité du gain en tension. Il est important
également de noter que le gain dépend du point de polarisation, via le paramètre r BE identifié
au voisinage du point de repos. Une exception intéressante à cette dépendance se produit lorsque
la relation RE � rBE

β
est vérifiée, le gain du montage étant alors indépendant des paramètres

du transistor, et fixé simplement par le rapport des résistances de collecteur et d’émetteur.
On remarque néanmoins que la résistance d’émetteur, qui stabilise le point de polarisation, a
tendance à faire chuter le gain du circuit. Le choix de sa valeur, ainsi que son découplage (qui
peut être partiel), est affaire de compromis, d’autant qu’elle intervient également positivement
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dans l’impédance (résistance ici) d’entrée de l’amplificateur :

Ri = RB//(rBE + (β + 1)RE)

La résistance de sortie du montage vaut : R0 = Rc Avec un découplage total de la résistance
d’émetteur le schéma équivalent petits signaux devient :

B

E

C

R1vi R2 rBE vBE

iB βiB

RC RL v0

Figure 6.10 – Équivalent petit signaux en découplage total

Étude des limites de la bande passante Deux études sont à mener, pour déterminer les
fréquences de coupures basses et hautes de l’amplificateur. Ces fréquences de coupures sont
dues respectivement aux condensateurs physiques de liaison et de découplage, et d’autre part
aux capacités parasites du composant transistor. A titre d’exemple, voici le schéma équivalent
en petits signaux de l’amplificateur en hautes fréquences.

B B’

E

C
rBB′iB

cB′C

vi cB′E rB′ERB

βiB

RC RL v0

Figure 6.11 – Équivalent petit signaux hautes fréquences

Le calcul de la fonction de transfert de ce circuit est rendu complexe par la capacité c
B’C . Pour simplifier ce calcul une transformation du schéma est nécessaire. L’application du
théorème de Miller permet de réaliser facilement cette transformation. On aboutit alors après
quelques simplifications (on suppose que la capacité renvoyé en sortie est négligeable, ce qui est
légitime puisque sa valeur est divisée par le gain en tension) au schéma suivant :
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B B’

E

C
rBB′iB

vi ceq rB′E

βiB

Ru v0

Avec Ru = RC//RL, ceq = cB′E + cB′C(1+gmRm) et gmvB′E = βiB. La fonction de transfert
du montage est :

V0

Vi
(ω) =

Av0
1 + j ω

ω0

Avec Av0 = − gmRurB′E
rB′E+rBB′

et ω0 =
rB′E+rBB′
rB′ErBB′ceq

.

Théorème de Miller

Étude énergétique Le schéma de la figure suivante représente le montage émetteur commun
simplifié sans son circuit de polarisation.

On a en régime sinusöıdal :{
uc(t) = Uc0 + ∆uc = Uc0 + Ûc sinωt

ic(t) = Ic0 + ∆ic = Ic0 − Îc sinωt

LA puissance instantanée dissipée dans la charge est donc :

pl(t) = (Vcc − Uc0 − Ûc sinωt)(Ic0 − Îc sinωt)

Soit en moyenne :

PL(t) = (Vcc − Uc0Ic0 +
ÛcÎc

2
)

Cette puissance moyenne peut être décomposée en deux parties : une due à la polarisation,
qui ne porte pas d’information, et l’autre qui porte le signal utile. On peut donc écrire :

PL,utile =
ÛcÎc

2

Le même calcul permet de déterminer la puissance dissipée par le transistor :

PTr = Uc0Ic0
ÛcÎc

2

On retrouve finalement par un bilan de puissance que la puissance moyenne fournie par
l’alimentation est :

Ptotale = VccIc0
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Ce qui permet de calculer le rendement de l’amplificateur de classe A :

η =
PL,utile
Ptotale

=
ÛcÎc

2

VccIc0

Considérons le rendement maximum. Il est atteint lorsque les amplitudes des variations des
courant et tension u c et i c sont maximales. Le potentiel de collecteur est limité par la tension
d’alimentation d’une part, et par la tension de saturation du transistor d’autre part. Cette ten-
sion de saturation, faible, est ici supposée nulle. L’amplitude maximale de uc est donc obtenue
pour la polarisation Uc0 = Vcc/2 et vaut alors Vcc/2. L’amplitude du courant collecteur vaut
alors Vcc/2RL , et le courant de polarisation optimum est Vcc/2RL . Le rendement maximum
est donc :

ηmax =

V 2
cc

8RL
V 2
cc

2RL

= 25%

Ce rendement est particulièrement mauvais, d’autant plus qu’il s’agit du rendement maximum
qui n’est jamais atteint en pratique (Vcesat négligé ...). Si certaines astuces permettent de porter
ce rendement maximum à 50% (couplage de la charge par transformateur par exemple), on
retiendra en général qu’un amplificateur de classe A a un mauvais rendement.

3) L’amplifciateur de classe B/AB : push-pull

Le montage push-pull, qui met en œuvre deux transistors complémentaires, permet d’am-
plifier les deux alternances positives et négatives du signal d’entrée. Les deux transistors sont
polarisés à la limite du blocage, l’amplificateur fonctionne donc en classe B. Une analyse sim-
plifiée du montage permet de comprendre aisément son fonctionnement : lors de l’alternance
positive du signal d’entrée la jonction base émetteur de Q 1 est rendue passante, la tension
de sortie suit donc l’entrée à une tension de seuil de diode près. Lors de l’alternance négative
le scénario est identique avec Q 2 . Le gain en tension du montage est donc idéalement de 1.
En réalité cette tension de diode engendre une distorsion dite de croisement ou de � cross-
over � gênante. Pour s’en affranchir, plusieurs solutions sont possibles. La première consiste à
placer le push-pull dans la chaine de rétroaction d’un amplificateur opérationnel. Ce dernier
compensera de façon dynamique la tension de seuil à vaincre pour amplifier correctement le
signal. La seconde solution consiste à polariser la jonction base émetteur des deux transistors
légèrement passante (c’est-à-dire qu’un faible courant circule au collecteur). On s’affranchiainsi
de la distorsion de croisement, au prix d’une dissipation de puissance au repos non nulle. Cette
évolution de l’amplificateur de classe B constitue la classe AB. On suppose, pour le calcul du
rendement de tels montages que les composants sont idéaux (pas de tension de seuil...) et que
la puissance dissipée dans le circuit de polarisation est faible devant la puissance de sortie. Avec
les mêmes notations que précédemment, la puissance moyenne dissipée dans la charge est :

PL,utile =
Û0

2

2RL

La puissance moyenne sur une période dissipée par Q 1 (qui n’est passant que sur la demi-
période 0 à T/2) est :

PQ1 =
1

T

∫ T

0

vceicdt =
1

T

∫ T/2

0

(
Vcc − Û0sinωt

) Û0 sinωt

RL

dt =
VccÛ0

πRL

− Û0

2

4RL
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Le calcul est le même pour le transistor Q2 et finalement la puissance moyenne dissipée par les
deux transistors est :

PQ1 + PQ2 =
2VccÛ0

πRL

− Û0

2

2RL

La puissance délivrée par l’alimentation est la somme des puissances :

Ptot = PL,utile + PQ1 + PQ2 =
2VccÛ0

πRL

Le rendement d’amplification vaut donc :

η =
PLutile
Ptot

=
πÛ0

4Vcc
< 78%

On retiendra : au prix d’un montage plus riche (2 transistors, circuit de polarisation en classe
AB plus compliqué...), l’amplificateur de classe B/AB présente un bien meilleur rendement que
celui de classe A. En revanche, il faudra prendre garde à la distorsion qu’il peut introduire.

4) L’amplification de classe C

Le schéma suivant représente le circuit de principe d’un amplificateur de classe C. La charge
est constituée d’un circuit RLC résonnant parallèle. La jonction base émetteur est bloquée
au repos, seule une portion d’un signal d’entrée suffisamment élevé peut rendre le transistor
conducteur. En fait, grâce au condensateur C B , la jonction BE est même légèrement polarisée
en inverse. De manière générale, le comportement du circuit est fortement non linéaire, la
distorsion du signal de sortie est directement visible.

Le rendement d’un tel amplificateur n’est pas aisé à calculer. On retiendra simplement
qu’il dépend de l’angle de conduction (η augmente lorsque δ diminue), et qu’il peut atteindre
des valeurs très élevées (¿ 90% pour de faibles valeurs de δ). En revanche, l’utilisation d’un
circuit accordé est indispensable pour contrer la forte distorsion de l’amplificateur. Le domaine
d’application privilégié de ce type d’amplificateur en classe C est l’amplificateur radiofréquence,
où typiquement la charge à alimenter est une antenne. La forte non linéarité du montage peut
alors poser problème. Elle interdit son utilisation pour la transmission de signaux modulés en
amplitude par exemple. De plus, la bande de fréquence utilisable pour l’amplification est réduite

5) Récapitulatif

classe Points Forts Points faibles utilisation
A Linéarité élevée Rendement médiocre Faible puissance,

préamplificateur
B Bon rendement Distorsion de croisement Avec contre réaction

,mais AB préféré
AB Bon rendement,

linéarité correcte
Sensibilité au point de repos Tous les amplis cou-

rant
C Excellent rendement Distorsion élévée, utilisa-

tion quasi-obligatoire d’un
circuit accordé

Ampli radiofréquence
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III Le transistor à effet de champ

III.1 Rappels sur les transistors à effet de champs

1) Idée générale

L’idée générale dans un transistor à effet de champ est de moduler par l’application d’un
potentiel de grille (créant un champ électrique) la conductivité d’un canal de conduction reliant
les deux électrodes de source et drain. Les transistors à effet de champ sont désignés par le sigle
TEC en français (Transistor à Effet de Champ) et FET en anglais (Field Effect Transistor)
que nous garderons par anglicisme. Deux types de transistors à effet de champ existent : les
transistors à grille isolée (Métal Oxyde Semi-conducteur FET) et les transistors à jonction
(JFET). Pour le premier type le champ électrique est créé par la différence de potentiel entre
grille et canal, pour le second c’est la polarisation inverse de la jonction PN grille canal qui
module l’épaisseur de la zone de charge d’espace et par la même l’épaisseur du canal.

Figure 6.12 – Schéma de principe d’un transistor JFET normally on à canal n

Idée du transistor JFET normally on à canal n

• Plus la jonction PN est polarisée en inverse, plus la largeur du canal est réduite.

• Ce type de transistor est aussi appelé transistor à appauvrissement

• Sans action sur la grille, la conduction est possible (d’où le ”normally on”). On ne peut
donc réduire que la conduction.
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2) ”Normally ”On” et Normally Off, canal N et P

Le courant qui circule dans le canal est donné par I = qnvδZ où v est la vitesse des
porteurs qui dépend de la tension appliquée entre la source et le drain et n la densité volumique
de porteurs. Si on veut moduler le courant par une tension extérieure, il faut que celle-ci agisse,
soit sur l’épaisseur du canalδ , soit sur la densité surfacique de charge dans le canal nδ. Nous
aurons donc deux grandes classes de transistors à effet de champ :

1. Les transistors à effet de champ dans lesquels la tension extérieure module l’épaisseur δ
du canal. Cette modulation résulte de la variation de l’épaisseur d’une zone de charge
d’espace sous l’action de la tension de polarisation. La zone de charge d’espace peut être :

• Celle d’une jonction PN polarisée en inverse et on a les JFET (Junction Field Effect
Transistor) ;

• Celle d’une diode Schottky polarisée en inverse et on a les MESFET (MEtal Semi-
conducteur Field Effect Transistor) ;

• Celle d’une structure MOS (Métal Oxyde Semiconducteur) polarisée en régime de
désertion et on a les MOSFET à désertion (ou déplétion).

Pour ce type de transistors, le canal existe même en l’absence de polarisation sur la grille.
Ils sont alors qualifiés de ”Normally On”. Une polarisation dans le sens convenable pince
le canal, ce qui a pour effet de diminuer son épaisseur et donc le courant entre la source
et le drain. Ce sont les FET à désertion, ou à appauvrissement

2. Les transistors à effet de champ dans lesquels la tension extérieure module la densité
surfacique de porteurs (produit de la densité volumique de porteurs dans le canal par
son épaisseur). Cette modulation résulte de la variation de charges sur l’armature d’un
condensateur sous l’action de la tension de polarisation. Le condensateur peut être :

• Une structure MOS (Métal Oxyde Semiconducteur) polarisée en régime d’inversion
et on a les MOSFET à enrichissement ;

• Une structure Métal-Semiconducteur-Semiconducteur et on a les HEMT (High Elec-
tron Mobility Transistor) ou TEGFET (Two dimensional Electron Gas Field Effect
Transistor).

Pour ce type de transistors, en l’absence d’une polarisation sur la grille le canal n’existe
pas. Ils sont alors qualifiés de ”Normally Off”. Une polarisation dans le sens convenable
induit un canal, ce qui a pour effet de permettre le passage du courant entre la source et
le drain. Ce sont les FET à enrichissement.

Dans ce module, on se limitera à l’étude des MOSFET à enrichissement ou Normally Off.
Comm pour le transistor bipolaire, l’étude complète du transistor ne peut se faire analyti-
quement en raison des effets bi-dimensionnels. La coupe d’un MOSFET à enrichissement est
représentée sur la figure suivante. Nous traiterons le problème en découplant l’effet de la tension
appliquée sur la grille (direction du champ résultant suivant 0y) de celui de la tension appliquée
entre la source et le drain (direction du champ résultant suivant 0x). La nature du canal de
conduction permet de distinguer les transistors à effet de champ à canal N et à canal P, ce qui
ajoute à la diversité des composants rencontrés. L’étude suivante est focalisée sur un transistor
à enrichissement à canal N.
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3) Fonctionnement phénoménologique

Un MOSFET à enrichissement à canal N est constitué de deux zones très dopées de type
N (la source et le drain) réalisées dans un substrat de type P sur lequel on a déposé un oxyde
et une grille métallique (voir figure a). Nous allons analyser le fonctionnement du transistor
lorsque le substrat est au même potentiel que la source, pris comme potentiel de référence.

Remarque IG = 0 ( car la grille est isolé) en régime permanent. et par conséquent IS = ID
en régime permanent (pas d’accamulation de charge)

(a) Tant que la tension appliquée sur la grille est insuffisante pour induire une couche d’inver-
sion à la surface du semiconducteur (VGS < VT ), si on polarise le drain, aucun courant ne
peut circuler car on a deux jonctions PN tête-bêche dont l’une est en inverse. Le transistor
est bloqué (cas de la figure a). On peut noter la présence d’une zone de charge d’espace
autour des deux jonctions PN.

(b) Si on applique sur la grille une tension supérieure à la tension de seuil, on induit une couche
d’inversion (le canal) à la surface du semiconducteur (figure b) : lorsque la polarisation
appliquée sur la grille est supérieure à une certaine tension appelée tension de seuil et
notée VT , non seulement on repousse les trous (zone de charge d’espace), mais de plus on
induit une couche d’inversion riche en électrons près de la surface du semiconducteur. Nous
sommes en régime d’inversion. On définira ce régime d’inversion comme celui pour lequel
la densité volumique d’électrons en surface (ns) est supérieure à la densité volumique
de trous dans le semiconducteur à l’équilibre (pv). Ici la couche d’inversion est crée par
diffusion des électrons depuis les zones de source et de drain. Ce phénomène est très rapide
et l’établissement de la couche d’inversion peut se faire en quelques picosecondes, voire
moins.

(c) Une polarisation VDS appliquée sur le drain crée alors un flux d’électrons de la source vers
le drain et il en résulte un courant de drain ID. On peut remarquer que la tension dans
le canal est plus faible du côté du drain que du côté de la source, ce qui conduit à une
diminution de la densité surfacique d’électrons dans le canal depuis la source jusqu’au
drain (illustration figure c).

(d) Lorsque la tension appliquée sur le drain conduit à une valeur VGS−VDS égale à la tension
de seuil, le canal est coupé au niveau du drain (figure d).

(e) Si on continue à augmenter la tension de drain, on a un fort champ électrique entre la
fin du canal et le drain qui catapulte les électrons vers le drain (figure e). La tension sur
le canal ouvert devient constante et égale à VDS,sat = (VGS − VT ). Si on suppose que la
position du point de pincement varie peu, le courant sature à une valeur IDsat.
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Figure 6.13 – Fonctionnemment d’un transistor MOSFET

L’allure du réseau de caractéristiques de drain est reportée sur la figure suivante. Ici la
tension de seuil VT est positive.

4) Relation fonctionnelles

Le potentiel de la source est pris comme potentiel de référence. Les potentiels respectifs sur
la grille, sur le drain et sur le substrat sont notés VGS, VDS et VBS. Le potentiel dans le canal
à une abscisse x le long de l’interface silicium-oxyde est notée V (x). On traite du cas d’un
transistor à canal N, c’est à dire avec un substrat de type P.
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Figure 6.14 – caractéristique au Drain

5) Calcul du courant en régime ohmique

Nous sommes en mesure d’établir la relation entre les tensions appliquées sur le drain, la
grille et le substrat et le courant circulant dans le canal lorsque celui-ci est ouvert. Le courant
ID dans le canal estconstant.

Connaissant δ(x) l’épaisseur du canal et Z la largeur du transistor (dimension du canal
parallèlement à l’interface dans la direction perpendiculaire à la direction source-drain), on
peut calculer le courant. En prenant le sens positif pour le courant du drain vers la source, on
a :

ID = qnxvn(x)δ(x)Z

Si on suppose que l’on est en régime de mobilité, la vitesse des électrons est proportionnelle
au champ électrique, en notant µn la mobilité des porteurs de charges on a :

vn(x) = −µnE(x) = µn
dV

dx

On introduit Qi(x) = qn(x)δ(x). Et Cox = εoxε0
eox

, capacité par unité de surface de la couche
d’oxyde (ou eox est l’épaisseur du canal)

On a donc en un point C quelconque du canal :

Qi(x) = −Cox(VGC(x)− VT )

En décomposant VGC = VGS−V (x), où V (x) est la tension entre un point C en x dans le canal
et la source. On en déduit l’ED sur le courant :

ID = µnZCox(VGS − VT − V (x))
dV

dx

On intègre par séparation des variables entre la source V = 0, x = 0 et le drain V = VDS, x =
L on a alors :

ID =
µnZCox

L

[
(VGS − VT )VDS −

V 2
DS

2

]
Pour établir l’équation, nous avons supposé que le canal existe partout et que l’on est en

régime de mobilité. Nous allons mieux préciser ce que cela suppose. La couche d’inversion
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doit exister tout au long du canal. Cela implique que Qi est partout négatif. La tension V est
maximale au niveau du drain et vaut VDS. La condition pour un canal partout ouvert est donc :

VDS ≤ (VGS − VT )

6) Saturation du courant par pincement

Lorsque la condition définie par l’équation 8 n’est plus vérifiée, c’est à dire lorsque la tension
de drain est supérieure à VDSsat définie par : VDSsat = VGS−VT Le canal est pincé au niveau du
drain. Noius entrons alors dans un régime de saturation du courant (étape (e) vue précédement).
L’expression du courant est alors

IDsat =
µnZCox

2L
(VGS − VT )2

On défini alors la transconductance définie par :

gm =
dIDsat
dVGS

=
µnZCox

L
(VGS − VT )

La commande du courant de saturation est quadratique en VGS − VT .

III.2 Caractéristique statique

De part sa constitution (grille isolée) et son utilisation (jonction polarisée en inverse), le
courant de grille d’un transistor à effet de champ pourra toujours être négligé vis-à-vis des
autres courants d’un montage (en régime statique). On retiendra donc IG = 0.

Le comportement d’un transistor à effet de champ est assez bien décrit en régime de satura-
tion (appelé aussi zone source de courant) par la relation quadratique liant le courant de drain
à la tension VGS :

ID = IDSS

(
1− VGS

VT

)2

Avec IDSS le courant de drain a tension VGS nulle et VT la tension de seuil ou de pincement
(JFET). Ces deux grandeurs sont caractéristique du composant et sont fortement variable d’un
composant à l’autre (dispersion importante). Le tracé suivant illustre cette loi de comportement.

La caractéristique ID(VDS) laisse apparaitre deux zones distinctes. Une première à VDS
faible où le comportement du composant semble linéaire, la pente des courbes liant courant et
tension étant paramétrée par VGS . Cette zone est appelée zone ohmique, elle donnera lieu à
l’utilisation du composant comme résistance commandable en tension. Après une zone coudée,
le comportement du transistor devient assimilable à une source de courant paramétrée par VGS
. Cette région porte le nom de zone pincée ou zone de saturation, ou encore zone source de
courant, et sera la zone privilégiée de fonctionnement du composant dans un montage ampli-
ficateur. On notera que zone ohmique et zone pincée sont délimitées par la courbe vérifiant :
VDS = VGS − VT

III.3 Modèle du transistor à effet de champ

Dans la zone pincée et en basses fréquences, un schéma équivalent valable en petits signaux
permet de rendre compte du comportement de source de courant commandée du transistor. Le
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Figure 6.15 – Extrait de la datasheet du BF245

modèle présenté est valable autour d’un point de fonctionnement pour de petites excursions.
L’imperfection de la source de courant est retranscrite par la résistance ro . L’influence de cette
dernière pourra souvent être négligée vis-à-vis des autres résistances du montage.

G

VGS rogmVGS

D

S

(a) Modèle Basse Fréquence et petit signaux

G

CGS rogmVGS

D

S

CGD

(b) Modèle Haute fréquence

En hautes fréquences (en limite haute de la bande passante d’un montage amplificateur) le
fonctionnement du composant est altéré par les capacités parasites. On notera concernant la
capacité grille source d’un transistor MOS qu’il s’agit d’un véritable condensateur physique.
D’après les définitions précédentes, on a CGS ∝ CoxZL.

Comme pour le transistor bipolaire cherchons la fréquence à laquelle le gain en courant du
transistor à effet de champ est unitaire.

fT = f ||β| = 1 avec β =
id
ig

∣∣∣∣
Vds=0

On trouve β(ω) = gm
jCgsω

et ft = gm
2πCGS

Soit en remplacant dans l’expression les termes gm et CGS :

fT =
1

2π
(VGS − VT )

µn
L2

On a donc tout intérêt à avoir la mobilité la plus élevée (canal N plutôt que P) et une faible
longueur de grille (évolutions technologiques).
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IV L’amplificateur differentiel

IV.1 Généralités

Dans de nombreux cas en électronique il est nécessaire d’amplifier la différence entre deux si-
gnaux noyés dans un bruit commun. On peut citer comme exemple les capteurs de température,
de pression ou les jauges de déformation montés dans un pont de Wheatstone (qui joue le rôle
de conditionneur de signaux). La sortie d’un amplificateur de différence (ou différentiel) doit
restituer une image amplifiée de la différence des signaux d’entrée (souvent faibles niveaux), en
rejetant l’influence du bruit commun (du même ordre de grandeur, voir très supérieur au signal
utile). Cette sortie peut elle-même être différentielle, ou bien référencée à la masse. Il est im-
portant de noter que, comme dans les exemples cités, la grandeur dont l’image électrique est à
amplifier peut être lentement variable (température ...). L’amplificateur différentiel devra donc
être à liaison continue. De manière générale, la tension de sortie d’un amplificateur différentiel
peut s’écrire comme :

v0 = Ad(v+ − v−) + Ac

(
v+ + v−

2

)

avec (v+ − v−) la tension différentielle à amplifier Ad le gain de mode différentiel,
(
v++v−

2

)
la

composante parasite de mode commun,et Ac le gain de mode commun. Pour un amplificateur
différentiel idéal cette amplification de mode commun tend vers zéro.

La capacité d’un amplificateur différentiel à rejeter correctement la composante de mode
commun est quantifiée par son taux de réjection de mode commun (TRMC, en anglais Common
Mode Rejection Ratio CMRR), défini comme le rapport de l’amplification différentielle (désirée

élevée) à l’amplification de mode commun (désirée nulle) : TRMC =
∣∣∣AdAc ∣∣∣ ou bien exprimé en

décibel : TRMCdB = 20 log
∣∣∣AdAc ∣∣∣

IV.2 Etude de la paire différentielle

La brique de base de l’amplificateur différentiel est le circuit suivant, appelé paire différentielle.
On retrouve ce montage utilisant des transistors bipolaires ou à effet de champ. L’étude de son
fonctionnement est très similaire dans les deux cas.
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R0

(1)

Rd1

i0

(2)

Rd2

+Vcc

-Vcc

Figure 6.17 – Schéma de la paire différentielle

1) Etude en petit signaux

Le schéma équivalent petits signaux du circuit est représenté ci-dessous. Dans un premier
temps on supposera les résistances de drain égales, et les transistors parfaitement appairés.

gmvg1s

R0 V0

gmvg2s

S

(a) Equivalent de la paire
différentielle en petit signaux

Loi des noeuds en S :

gmvG1S+gmvg2s =
vs
R0

= gm(v+−vs)+gm(v−−vs)

Donc :

vs =
v+ + v−
2 + 1

gmR0

De plus on a :
v0 = −gmvg2sRD avec Vg2s = v− − vs
Donc :

v0 =
gmRD

2
(v+ − v−)− RD

2R0 + 1
gm

(
v+ + v−

2

)

Ces résultats méritent plusieurs remarques. Concernant la tension de sortie : elle se compose
de la somme d’un terme du au mode différentiel, de gain positif, et d’un terme du au mode
commun négatif. Cette contribution de mode commun est d’autant plus réduite que R 0 est
élevé, ce qui traduit la bonne qualité de la source de courant constant I0. On retiendra donc que
l’on a tout intérêt à polariser un montage à paire différentiel par une (bonne) source de courant.
Cette remarque se retrouve au niveau du taux de réjection de mode commun, qui évolue comme
R0, et tend vers l’infini dans le cas d’une source de courant parfaite. On remarque également que
le gain différentiel du circuit varie comme la résistance de drain. En pratique, pour augmenter
ce gain, des charges actives remplacent les résistances de drain.
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2) Etude en grand signaux

Afin d’étudier les limites de fonctionnement dans le régime linéaire des petits signaux de la
paire différentielle, une étude en grands signaux est nécessaire. Pour cette étude les grandeurs
courants tensions seront notées en majuscule, l’indice (t) étant supprimé afin alléger l’écriture,
pour les distinguer du régime variationel petits signaux. Il ne faut pas pour autant les confondre
avec les grandeurs de repos (DC). Première remarque : considérons une variation ∆I du courant
de drain ID1 . On a alors :ID1 = I0

2
+ ∆I et ID2 = I0

2
−∆I De plus on a :

ID,i = IDSS(1− Vgs,i
Vt

)2

d’où :

VG1S = VT

(
1−

√
I0 + ∆I

IDSS

)
et VG2S = VT

(
1−

√
I0 −∆I

IDSS

)
On note alors : Vdiff = VG1S − VG2S et donc

∆I =

√
IDIDSS
VT

Vdiff

√
1− IDSS

4I0V 2
T

V 2
diff = GmVdiff

√
1− aV 2

diff

La tension de la paire différentielle s’écrit alors : V0 = Vcc − RDID2 = Vcc − RD

(
I0
2
−∆I

)
et si le courant de polarisation et la resistance de drain on été choisis tel qu’en l’absence de
tension différentielle d’entrée ( ce qui impose ∆I = 0 ) la tension de sortie soit nulle on a :

V0 = RDGmVdiff

√
1− aV 2

diff

Le comportement en grand signaux de la paire différentielle n’est donc pas linéaire (ce qui
étais prévisible). Cherchons la limite pour laquelle l’erreur due à la non linéarité soit inférieur
à 1%. On utilise l’approximation

√
1− x '

x�1
1− x

2

Alors V=RDGmVdiff (1 − a
2
V 2
diff ) et donc on veux vérifier −

√
2

10
√
a
< Vdiff <

√
2

10
√
a

Pour Vcc =
15V, I0 = 1mA,RD = 30kΩ, VT = −2V on a −0, 4V < Vdiff < 0, 4V

H

Figure 6.19 – Caractéristique modèle petit et grand signaux
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V L’amplificateur opérationnel

V.1 Structure interne

Si l’on ajoute au cahier des charges de l’amplificateur différentiel un gain très élevé (en mode
différentiel) et la possibilité de piloter une charge à basse impédance, on obtient l’esquisse d’un
amplificateur opérationnel (AO). L’AO idéal devrait donc avoir les caractéristiques suivantes :

• un gain différentiel très élevé (typiquement > 105)

• un taux de réjection de mode commun grand (80dB)

• une impédance d’entrée importante (MΩ)

• une impédance de sortie faible (Ω)

Afin de satisfaire ces exigences une association de briques de bases servira à l’élaboration
du composant AO. Le schéma de principe générique d’un amplificateur opérationnel basique
est donc :

Figure 6.20 – Structure d’un AO

Le rôle du condensateur représenté en pointillés sera explicité plus tard. On retrouve bien
dans ce schéma les différents montages élémentaires déjà étudiés. Plus précisément, en partant
de la sortie de l’AO, l’amplificateur de puissance, qui permet de piloter la charge de sortie à basse
impédance pourra être une configuration push-pull polarisé en classe AB (moins de distorsion
qu’en classe B). Cet étage ne présente pas de gain en tension, mais un gain en courant. Ce qui
n’est pas le cas de l’étage qui le précède, qui pourrait être un émetteur commun polarisé en classe
A. Cet amplificateur est responsable d’une grande partie du gain en tension de l’AO. Enfin,
un étage amplificateur différentiel, constitué d’une paire différentielle se charge d’améliorer
le TRMC de l’AO. On notera que pour satisfaire l’exigence d’impédance d’entrée élevée, des
transistors à effet de champ sont ici tout à fait adaptés. On gagnera également à piloter cette
paire différentielle par une bonne source de courant, ainsi que de la charger par une charge
active afin de maximiser le TRMC. Finalement, le schéma interne simplifié de l’amplificateur
opérationnel TL081 confirme tout cela.

V.2 Stabilité d’un AO : compensation

Une étude détaillée de chaque étage d’un AO montre que leur comportement fréquentiel
s’assimile à des filtres passe bas. Ce sont les imperfections des transistors élémentaires (capa-
cités parasites) qui créent cet effet de bande passante limitée. Un AO simple à trois étages se
comporte donc à minima comme un filtre du troisième ordre (assimilable à une FTBO). Or
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l’autre caractéristique d’un AO est de posséder un gain en tension très élevé. La combinaison
de ces deux effets peut conduire à des instabilités des circuits à AO, qui pour leur majorité
utilisent un réseau de rétroaction.

Pour palier ce risque d’instabilité, plusieurs stratégies sont mises en place par les fabricants.
Pour la plupart il s’agit de dégrader le gain en boucle ouverte de l’AO à haute fréquence. On
dit que le constructeur compense le gain de l’AO. Ces AO compensés sont donc inconditionnel-
lement stable (quel que soit le gain en boucle fermé). Parmi les techniques de compensation, la
technique du pôle dominant est la plus usitée (et la plus simple). Elle consiste à placer un pôle
de la FTBO suffisamment bas en fréquence pour écraser le gain HF.

Le gain en boucle ouverte d’un tel AO (exemple
ci-contre : TL081) se comporte donc finalement
comme un premier ordre, avec une fréquence de
coupure relativement basse (le gain à étouffer
est particulièrement élevé). Pour le TL081 on
retiendra environ 20Hz.

A(ω) =
A0

1 + j ω
ω0

La réalisation de la compensation par pôle dominant est relativement simple : elle consiste
à placer sur le trajet du signal un filtre passe bas type RC. Le fabricant détourne en fait l’effet
Miller, qui nous était apparu comme un problème majeur de l’émetteur commun, et profite du
fort gain de cet étage pour diminuer d’autant la valeur du condensateur à intégrer. Il s’agit du
condensateur représenté en pointillés sur le schéma bloc précédent.

La compensation des AO a des conséquences importantes sur les performances d’un circuit.
Par exemple, on retiendra qu’un AO type TL081 présente un produit gain bande passante
constant. Autre conséquence : en régime de grands signaux, et à l’extrême en fonctionnement
en commutation (comparateur), la vitesse de variation de la tension de sortie est limitée par
la vitesse de charge et de décharge de la capacité de compensation par les sources de courant
de polarisation. C’est le phénomène de slew rate, ou vitesse de balayage limité des AO. On
retiendra pour le TL081 : SR = 13V/µs. On retiendra également qu’un AO ne doit pas être
utilisé en lieu et place d’un comparateur, qui possède des performances bien supérieures pour
son utilisation.

Note : Tous les AO ne sont pas compensés, notamment lorsque des performances hautes
fréquences sont attendues. C’est alors au concepteur du circuit d’utilisation de s’assurer que
dans les conditions de gain souhaité le montage global soit stable. A titre d’exemple la figure ci-
dessous illustre la réponse fréquentielle en boucle ouverte d’un AO compensé et non compensé.

FIGURE FIGURE
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VI Le transistor en commutation

VI.1 Généralités

Idée : utiliser le transistor dans les régimes extrêmes de blocage ou de saturation (transis-
tor bipolaire) ou en zone ohmique (transistor à effet de champ). Applications : électronique
de puissance (conversion d’énergie), électronique numérique (traitement et transmission de si-
gnaux logiques), électronique analogique (capacités commutées, échantillonnage, amplification
en classe D, ...).

1) Transistor bipolaire sur charge résistive

Rc

VDD

RB

VB

La résistance Rc constitue la � charge � à piloter. La tension de
commande Ve ne peut prendre que deux valeurs : 0V ou Vcc. Com-
ment dimensionner la résistance de base R B pour assurer un fonc-
tionnement en commutation ? Lorsque Ve = 0V : la jonction base
émetteur est polarisée en inverse, si bien que le courant de base est
nul (ou presque, au courant de fuite inverse près). Par conséquent
le courant collecteur est nul Ic = 0A, et le transistor est bloqué.
Lorsque Ve = Vcc : cette fois-ci la jonction BE est polarisée en
direct, un courant collecteur peut donc circuler. Si le transistor est
saturé, le courant collecteur vaut ICsat = Vcc−Vce,sat

RC

Pour s’assurer du fonctionnement en régime de saturation, il faut injecter sur la base du
transistor un courant permettant d’atteindre au moins ce courant de collecteur soit IB ≥ ICsat

β
.

Or le courant de base est donné par : IB = Vcc−Vδ
RB

Dans le cas le plus défavorable on a donc :

RB ≤ βRC
Vcc − Vδ

Vcc − VCEsat
=⇒

Vδ'0,6V VCEsat'0,2V
RB ≤ βminRc

Remarques En pratique pour s’assurer de la saturation, un coefficient de sécurité est
choisi

Ce circuit simple présente plusieurs inconvénients. Si la puissance dissipée par le transistor
à l’état bloqué reste faible (au courant de fuite près), la puissance dissipée à l’état saturée est
non négligeable :

Psat = VCEsatIsat

La puissance dissipée dans le circuit de commande de base peut être non négligeable
également (le gain en courant des transistors de puissance est plus petit que celui des tran-
sistors de signaux et peut atteindre 10).

Une amélioration possible de ce circuit consiste à remplacer le transistor bipolaire par un
transistor à effet de champ, un MOSFET canal N normally off par exemple.
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2) transistor MOSFET canal N normally off en charge

Rc

VDD

RB

VB

VDS

Le fonctionnement est très similaire au cas du transistor bipolaire.
En régime permanent aucun courant ne circule dans la résistance de
grille RG . Par conséquent deux situations peuvent exister. Lorsque
V e = 0V < VT le transistor est bloqué : ID = 0A. Lorsque V e =
V cc > VT : un courant de drain peut circuler. Pour que le transistor
fonctionne en régime ohmique, il faut assurer : VD < Vcc−VT . Sous
cette hypothèse on a VDS = RONID avec RON la résistance à l’état
passant du FET. Il faut donc vérifier :

VDS =
RON

RON +RC

Vcc ≤ Vcc − VT

Par rapport au montage précédent, la puissance dissipée à l’état passant devient PON =
RONI

2
D aucune puissance n’est dissipée dans le circuit de commande (en régime établi).

Examinons le fonctionnement du montage précédent en considérant qu’il réalise une fonction
logique, un niveau 0V correspondant à un 0 logique et un niveau Vcc à un 1. Cette fois-ci la
résistance Rc ne joue plus le rôle de charge, mais de résistance de tirage au niveau haut (pull-up).
La sortie de ce circuit logique élémentaire est Vs. La fonction réalisée est l’inversion logique. Cet
inverseur présente un inconvénient majeur : sa puissance dissipée au repos (à l’état 0 en sortie).
Dans le but d’intégrer de nombreuses fonctions logiques sur une même puce cette solution est
donc inenvisageable (puissance dissipée, difficulté d’intégrer sur puce des résistances, ...). Il est
donc nécessaire de changer de principe de réalisation de porte logique.

VI.2 Inverseur CMOS

1) Caractéristique statique

P

N

Vi Vo

Vcc

Analyse rapide du fonctionnement : Lorsque Ve = 0V : le transistor
N est bloqué, le transistor P impose le niveau de sortie : Vs = Vcc.
Lorsque Ve = Vcc : le transistor P est bloqué, et cette fois c’est le
transistor N qui impose : Vs = 0V.

Le comportement du circuit s’assimile donc bien à un inverseur logique. Étudions plus en
détail la caractéristique statique entrée sortie de cet inverseur. Plusieurs zones de fonctionne-
ment sont envisageables. On remarquera que pour le transistor N : VGSN = V e et VDSN = V s.
De même pour le transistor P : VGSP = V e− V cc et VDSP = V s− V cc.



88 CHAPITRE 6. TRANSISTOR ET AMPLIFICATION

2) Transistor N

• Si Ve < VTN : le transistor est bloqué IDN = 0

• si Ve > VTN deux cas possibles :

• si Vs < Ve − VTN le transistor N est en régime ohmique IDN = KN(Ve − VTN)VS

• si Vs > Ve − VTN le transistor N fonctionne en source de courant IDN = KN(Ve −
VTN)2

3) Transistor P

• Si Ve − Vcc < VTN : le transistor est bloqué IDP = 0

• si Ve − Vcc > VTN deux cas possibles :

• si Vs − Vcc < Ve − Vcc − VTP le transistor P est en régime ohmique IDP = KP (Ve −
Vcc − VTP )(VS − Vcc)
• si Vs − Vcc > Ve − Vcc − VTP le transistor N fonctionne en source de courant IDP =
KP (Ve − Vcc − VTP )2

Figure 6.25 – caractéristique statique

VI.3 Conception de circuits logiques combinatoires CMOS

VI.4 Interrupteur commandé analogique (échantillonneur)
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