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                         Résumé 

Résumé 

 Les dispositifs en carbure de silicium (SiC) sont bien adaptés pour fonctionner dans des 
environnements à haute température, haute puissance, haute tension et forte radiation. Le carbure 
de silicium (SiC) est un matériau semi-conducteur à large bande d’énergie interdite. Ce matériau 
possède des  caractéristiques en température et une tenue aux champs électriques bien 
supérieures à celles du silicium. Ces caractéristiques permettent des améliorations significatives 
dans une grande variété d’applications et de systèmes de puissance. 

 Dans cette thèse on présente des études analytiques comparatives des modèles des 
composants à semi-conducteurs en SiC, ainsi que les principales caractéristiques statiques, 
dynamiques, et thermiques des composants comme SiC-JFET, SiC diode Schottky et  le SiC-
MOSFET,  de puissance commercialisés par différents constructeurs en raison d’élaborer un plan 
de choix guidant les concepteurs des circuits d’électronique de puissance à sélectionner le 
composant le plus adapté à leur cahier de charges selon leurs objectifs et selon les performances 
de leurs convertisseurs de puissance.  

 Pour exploiter les avantages de cette nouvelle technologie, il est nécessaire d'avoir des 
modèles précis, fiables, et plus simples des composants de puissance, et doivent être facilement 
intégré et adapté avec les simulateurs utilisés. En effet, pour réduire la complexité du modèle, 
seuls les phénomènes physiques les plus importants doivent être pris en compte dans le processus 
de construction du modèle. Le plus important est l'auto-échauffement produisant une 
augmentation significative de la température de jonction interne, contribuant par conséquent à la 
réduction des performances du composant. Dans le souci de contribuer à la modélisation des 
composants à semi-conducteur de puissance, et d'aider les concepteurs des circuits et les 
ingénieurs à avoir les modèles des dispositifs voulus on leur propose, des modèles 
électrothermiques comportementaux souples, basés sur les modèles de SPICE, et les sources de 
tension et de courant commandées (Ei, Gi) de la bibliothèque ABM (Analog Behavioral Modeling). 
Les paramètres de ce modèle sont obtenus à partir des courbes caractéristiques fournies par le 
fabricant à travers le datasheet du composant. En plus de la souplesse, ces modèles proposés sont 
facilement intégrables dans les différents logiciels de simulation de type Spice.  

 La technique proposée nous a permis de modéliser avec excellence la diode Schottky et le 
transistor MOSFET ainsi que le transistor JFET en SiC sous SPICE, ces modèles proposés ont été 
validés par la comparaison avec les différents caractéristiques des composants à Semi-
conducteurs du constructeur CREE (diode et transistor). Cette comparaison montre une bonne 
concordance entre les mesures et la simulation. 

 Mots clés : Composants de puissance, Carbure de silicium, Modélisation et Simulation, 
Analog Behavioral Modeling, Auto-échauffement, Convertisseur DC/DC, Convertisseur Boost,  
Orcad-Pspice.



Abstract  

Abstract 

The silicon carbide devices (SiC) are well adapted to operate in high temperature 
environments, high power, high voltage and high radiation. Silicon carbide (SiC) is a 
semiconductor material having a large band gap energy. This material has characteristics in 
temperature and a resistance to electric fields much higher than those of silicon. These features 
allow significant improvements in a wide variety of applications and power systems. 

In this thesis we present comparative analytical studies of models of semiconductor 
components in SiC, and the static, dynamic, and thermal characteristics of the components such as 
SiC-JFET, SiC Shottky diode and the SiC-MOSFET, power marketed to different manufacturers due 
to develop a plan choices guiding the designers of power electronics circuits to select the most 
suitable to their component of specifications according to their objectives and in the performance 
of their power converters. 

To use the advantages of this new technology, it is necessary to have accurate models, 
reliable and simple power components, and be easily integrated and adapted with simulators. 
Indeed for reducing model complexity, only the most important physical phenomena must be 
taken into account in the model construction process. The most important is the self-heating 
producing a significant temperature increase of internal junction, thereby contributing to the 
reduction in component performance. In order to contribute to the modeling components to 
semiconductor power and help designers of circuits and engineers to have models of wanted 
features they are offered, flexible behavioral electrothermal models, models based on SPICE, and 
voltage sources and current controlled (E, G) of the library ABM (Analog Behavioral Modeling). 
The parameters of this model are obtained from the characteristic curves supplied by the 
manufacturer in the component datasheet. In addition to flexibility, the proposed models are 
easily integrated into various types of simulation software ORCAD-PSpice.  

The proposed technical has allowed us to model with excellence the Shottky diode, the 
MOSFET and the JFET transistor on SiC in SPICE, these proposed models were validated by 
comparison with the various features of Semi-conductor components of CREE manufacturer 
(diode and the MOSFET). This comparison shows good agreement between measurements and 
simulation. 

Keywords: Power components, silicon carbide, Modeling and Simulation, Analog Behavioral 
Modeling, Self-heating, DC/DC Converters, Boost converter, Orcad-Pspice.  



  الملخص

 الملخص

بربيكب هيبايللكب فبرهينتب ك تلعب الك ارةب الناعب الناهعبة الضغبب(SiC) هناسب التًهي تب المهنوعب مب كرهيب الهيهيننببت
يهوبب.ببرن ندب تنربطناعبو الع للهي  كرهيب الهيهيننبوبناربومبننعب مبأشبنوب النصلات.ب النافبو ابهينتبوناهعب لإشلنع

ب المهنوعب م الندرباًنب منائب هيربايللكب فبدا عب ك اربو مقنو لًنبايلتناتب ايًكرناهعبأويلبريكهكب مب يلبب
 . للههنتب بهكرب فب تلنوعبو العب مب اللبهمقنتبوأنظلعب الناعبيهوب الهي تب للمبب.ب(Si) الهيهينن

 فبيه ب ابلحب تب ميدتبدا انتب ليهيهعب مقنانعباهلناذب مب ينننتب مهنوعب مب كرهيب الهيهيننةبرنلإلإن عب الب المنائبب
 SiCوب(SiC Schottky)ةب املنمب اكهناف:SiC JFETالينننتب ككببل الن هعبو ايدهن هيهعةبو المنائب الك ادعب اكاهلهعبب

MOSFETب اللناعب  بكب ابك نتب مبأ كبولإضب لعب الهنا تبو ن هىب مللفب ايو اكب اايلكونهعبو ايًكرناهعبالليديبب
 .أنلسب الهنصكبو الفب هًنب مب الن صتقنتبو مقنب يي  ًنبوأد ءب اللناتبوان ًت

االضلالب ي دنبيهوب اليهنان هنب اتيديربةب مب الكوايبأنبديننبيهنكبنلناذبرلهلعبوبداهمعبو نثنقبرًنباًهوب الك بنتةببو
ب اولبناب مغب اظن يكببرلهمودليمبد تًنبرلًناعبو يههتًنب ضب اللن نربو مبأ كب اليب مب لمهيب اهلناذةبدتسبأنب ت هبب

و مبرهمبيهوب اظن يكب الللهمب اه  فب اهيب هلتبوهىب دندرب بهكرب فبدا عبب.ب اتهيدناهعب   ككبأيلهعب فبوليهعبرهنءب اهلناذ
بايلك بنتب اايلكونهعبو لنويرب مللفبب هير وب مبأ كب اللنيلعب فبنله ع.به ك ارب الك سةب لنبدتديب الب اليب مبأد ء

ةبونلندذببSpiceب الب ابكنن تب اللكوفوكلإهنبويهًتبنلناذب كنعبب للهيبب. ايو اكبو الًهياهمبايلمنلبويلب اهلناذب اللينرعبب
 نتباًه ب اهلناذب مب الهلههنتببوودلتب المنلبويلب اللك.بSpiceب الن ندرب فببABM مب يلبعببب(GةبE)أ كىب للليبويلبب

 الكونعبواًناعب اي تبب لنب للهيبيهوب اهلناذبببب.(Datasheet) اللهيرب المي عب مبابكب ابك عب المهلعب فبوااعب ابهنننت
 .(Spice) فبأنن عب لليتعب مبرك تهنتب اللن نرب نصعبب

ب المهنوعب مب كرهيب الهيهيننببJFETبوMOSFETبوShottky مب املنمب اكهنافببرهله عب كببوايباللحباهنبيهوب المههعبب
ب)بCREEب ابك عب النالهعب المهلعبايلك بنتبباهنانتبو مبأ كب اللمقب مبصلعبيهوب اهلناذب الملك عبالهنبرلمقنانلًنب ضبب.رن لهن 

 .ب  تقنقب هيبرهمب امهنانتبو اللن نر ال وايبأشناتبيهوب المقنانع.ب( املنمب اكهنافبو الك نيالنا

 

ب اللناتب ًيببة  الللهمب اه  ف ةبABMب ةب اهله عبوب اللن نرببة كرهيب الهيهينن ة  ك بنتبوناهعب الناعب:ب يلنتبدااهع
Orcad-PSpiceركنن تبب ة  Boostب لناتب مبننعببةب لللك/ لللك
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Si Silicium  

SiC  Carbure de silicium  

SiC-3C  Polytype du SiC  

SiC-4H  Polytype du SiC  

SiC-6H  Polytype du SiC  

SiC-15R  Polytype du SiC 

CDS Capacité drain-source (F) 

CGD   Capacité grille-drain (F) 

CGS  Capacité grille-source (F)   

DGD  Diode grille-drain  

DGS  Diode grille-source  

EC Champ électrique critique (V/cm) 

T Température (K, °C) 

Eg Bande interdite (eV) 

V1 JFET-SiC version-1 

VB Tension de claquage (V).  

VBR  
Tenue en tension de la diode (V).  

VD Tension aux bornes de la diode (V).  

VF Tension aux bornes de la diode en direct (V).  

VI  Tension déterminant la valeur du courant de diode en direct (V).  

VR Tension aux bornes de la diode en inverse (V).  

VRM Tension inverse maximale aux bornes de la diode (V).  

VT  Tension de seuil du MOSFET (V).  

WB  Epaisseur de la région de déplétion (μm).  

Xjn  Largeur de la région fortement dopée N (μm).  

Xjp  Largeur de la région fortement dopée P (μm).  

A Surface effective de la diode (mm2).  

AGD Surface équivalente du MOSFET entre la grille et le drain (mm2). 

  Constante diélectrique du milieu considéré (F.m-1).  
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𝜀𝑟  Constante diélectrique relative du milieu considéré.  

𝜀𝑆𝑖  Constante diélectrique du silicium (105.7x10-12 F.cm-1).  

𝜀0  Constante diélectrique du vide (8.854x10-12 F.m-1).  

𝜃 Paramètre empirique de modulation de mobilité dans le canal du MOSFET (V-1).  

  Longueur d’onde de l’onde (m).  

µn Mobilité des électrons (cm2.V-1.s-1).  

µp  Mobilité des trous (cm2.V-1.s-1). 

RD Résistance d’accès au drain du MOSFET (Ω).  

RDS  
Résistance équivalente du MOSFET entre le drain et la source (Ω).  

RDSON  
Résistance du MOSFET entre drain et source en statique directe (Ω).  

RG  Résistance d’accès à la grille du MOSFET (Ω).  

RON
  

Résistance spécifique (Ω.cm2).  

RS  Résistance d’accès à la source du MOSFET (Ω). 

I
F  

Courant de diode en direct (A).  

IS Courant inverse de diode (A).  

IRM  
Courant inverse maximal de diode (A).  

i(t)  Courant de diffusion ambipolaire (A).  

Jn(x, t) Densité de courant des électrons (A.cm-2).  

Jp(x, t) Densité de courant des trous (A.cm-2).  

k  Constante de Boltzmann (1.380066x1023 
J.K-1).  

KP  Transconductance du MOSFET (A.V-2).  

L  Valeur de l’inductance (H).  

La  
Longueur de diffusion ambipolaire (μm).  

LC  
Longueur du conducteur de l’inductance à air (m).  

LD  
Inductance de maille (nH).  

L1  
Inductance d’une unité de longueur de ligne de transmission (H).  

n  Concentration en électrons (cm-3). 

GaAs Arséniure de gallium 

BHFM  Facteur de mérite de Baliga pour les applications à haute fréquence 

JFM  Facteur de mérite de Johnson 

BJT  Bipolar Junction Transistor 
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 JTE  Junction Termination Extension 

BFM Facteur de mérite de Baliga  

KFM  Facteur de mérite de Keyes 

MAST Modeling Analog Systems with Templates 

V2 JFET-SiC version-2 

GaN Nitrure de gallium 

V3 JFET-SiC version-3 

GaP Phosphure de gallium 

Vbi  Tension de diffusion (V) 

gd  Conductance de drain (A/V) 

VB  Tension de claquage (V) 

gm  Transconductance de drain (A/V) 

VDS  Tension drain-source (V) 

go Conductance maximale de drain (A/V) 

VDsat Tension drain-source à la saturation  

h Longueur du canal vertical (cm) 

VGD Tension grille-drain (V) 

IDS Courant drain-source (A) 

VGS  Tension grille-source (V) 

IDSsat  Courant de saturation du drain (A) 

VGSmax Tenue en tension de la jonction grille-source (V) 

IGS  Courant grille-source (A) 

VP Tension de pincement du canal latéral (V) 

IP Courant de pincement (A) 

VPV Tension de pincement du canal vertical (V) 

IS  Courant de saturation de jonction PN (A) 

C-V  Capacité-Tension PFC Power Factor Corrector 

GTO  Gate Turn Off  

R-L  Résistive et inductive 

HDL  Hardware Description Language  

SDB  Schottky Barrier Diode 
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IEMOSFET  Implantation and Epitaxial MOSFET 

SiCED  Silicon Carbide Electronics Development 

IGBT Insulated Gate Bipolar transistor  

SPICE  Simulation Program with Integration Circuit Emphasis for PC 

I-V  Courant-Tension TI-JFET Trench Implanted JFET 

JBS  Junction Barrier Schottky  

VHDL-AMS Very high speed integrated circuit 

AGS Surface équivalente à la variation de zones de charge d’espace dans la région de 
commande (cm²) 

Rdrift Résistance de la région de dérive (Ω). 

Rg Résistance de grille (Ω). 

a  Largeur du canal latéral (cm) 

RON   Resistance à l’état passant (Ω). 

2b Largeur du canal vertical (cm) 

RS Resistance série (Ω). 

Rsub   Résistance du substrat (Ω). 

AC Surface active (cm²) 

Rch Résistance du canal latéral (Ω). 

ADS Surface équivalente à la variation de zones de charge d’espace dans la région de dérive 
(cm²) 

RCV Résistance du canal vertical (Ω). 

AMS  Analog and Mixed Signal 

JFET Junction Field Effect Transistor 

VJFET  Vertical Junction Field Effect Transistor 

BPT  Bipolar Power Transistors  

MOSFET  Metal-Oxide Semiconductor Field Effect Transistor 

CEM   Compatibilité Electro-Magnétique 

DC/DC  Convertisseur de courant continu 

DCM  Discontinuous Conduction Mode 

FET  Field Effect Transistor 

IS  Courant de sortie 

MLI  Modulation de Largeur d’Impulsion 
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MOS  Metal Oxide Semiconductor 

VRM  Voltage Regulator Module 

Vs  Tension de sortie 

Ve  Tension d’entrée 

AC/AC   Convertisseur de courant alternatif 

CMP   Convertisseur Multicellulaire Parallèle 

CI  Circuit Intégré 

Boost  Convertisseur survolteur de tension 

Buck Convertisseur abaisseur de tension 
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Introduction Générale 

Le développement de l’électronique de puissance touche tous les secteurs industriels, les 

transports (automobile, aéronautique, ferroviaire...), la production d’électricité (éolien, 

photovoltaïque...), dans de très larges gammes de puissance, ainsi que des applications plus large 

public (électroménager, informatique…). De nombreux secteurs d’activités stratégiques ont 

aujourd’hui besoin d’une électronique de puissance à haute température, c’est le cas notamment 

dans certaines applications de transport automobile et aéronautique [1], dans certaines applications 

aérospatiales, dans les applications de forage…L’ensemble de ces secteurs d’activité nécessitent 

une fiabilité maîtrisée avec des durées de vie d’équipement connues, les contraintes thermiques 

peuvent être extrêmement sévères avec des cycles de température de forte amplitude pouvant varier 

dans des cas extrêmes entre -55°C et +200°C. C’est le cas également pour des applications 

automobile dans le cadre des véhicules hybrides où des températures ambiantes de 120°C peuvent 

être atteintes entrainant les puces à des niveaux de température pouvant atteindre 175°C à 200°C. 

Ces applications à haute température représentent un défi majeur dans l’avenir pour l’électronique 

de puissance [2],  

Les principales contraintes sur les composants à semi-conducteur de puissance sont liées à la 

fiabilité et à l’environnement extrêmement sévère de ces différents domaines d’application (cyclage 

en température, actif et passif). De manière générale, la température est le principal facteur 

d’accélération du vieillissement des composants de puissance.  

L’élément actif d’un composant ou module de puissance est la puce à semi-conducteur. 

Actuellement, le matériau utilisé pour la fabrication de puces est le silicium malgré l’apparition des 

composants à base de matériaux à grand gap tels que le SiC ou le GaN. On constate également une 

forte volonté d’augmenter la température maximale admissible par des puces. Cette tendance forte 

est motivée par le développement de certaines applications plaçant les composants de puissance 

dans un environnement « haute température ». On peut penser aux applications automobiles 

hybrides avec une température ambiante pouvant atteindre 90 à 120°C ou plus critiques, les 

applications aéronautiques (200°C au voisinage du réacteur) et pétrolières. La montée en 

température est également liée à l’intégration de plus en plus compacte des convertisseurs 

d’énergie. Dans le même temps, une montée en température des puces permet de réduire le volume 

des refroidisseurs d’où un gain de volume et de masse conséquent sur les convertisseurs. 

Dans des conditions sévères à haute température, le silicium atteint rapidement ses limites 

lorsque, par exemple, la concentration intrinsèque de porteurs générés devient du même ordre de 
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grandeur que le dopage de la région N- assurant la tenue en tension (il devient alors difficile de 

différencier un semi-conducteur de type N d’un semi-conducteur de type P). A titre d’exemple, la 

limite pour le silicium est de l’ordre de seulement 175°C pour un composant de tension de claquage 

1200V alors qu’elle est de l’ordre de 250°C pour une tension de claquage d’environ 100V. Ainsi 

pour les applications de puissance à haute température, les matériaux à grand gap sont extrêmement 

intéressants car ils repoussent les limites en températures rencontrées avec le silicium. Ces 

matériaux modifient également complètement les domaines d’utilisation potentiels des composants 

unipolaires et bipolaires. Pour le silicium, les composants unipolaires possèdent de meilleurs 

performances que les bipolaires tant que la tension de claquage reste inférieure à environ 400V [3]. 

Ce chiffre ne concerne pas les composants à base de super-jonction dont nous parlerons 

ultérieurement. Pour les composants SiC cette limite est largement repoussée vers la haute tension. 

Les composants grand gap présentent ,en effet, un champ critique d’avalanche considérablement 

plus élevé que celui du silicium (facteur 10 pour le SiC) ce qui permet de concevoir des composant 

SiC ayant une épaisseur de base 10 fois plus faible qu’un composant Si de même tenue en tension, 

avec un dopage 100 fois plus élevé. La résistance spécifique d’un composant SiC peut ainsi être 

environ mille fois plus faible que celle d’un composant Si de même calibre en tension. C’est la 

raison pour laquelle tant d’efforts sont actuellement consentis sur les matériaux grand gap tels que 

le SiC ou le GaN. 

 L’objectif principale de cette thèse est de présenter des études analytiques comparatives des 

modèles des composants à semi-conducteurs en SiC, ainsi que les principales caractéristiques 

statiques, dynamiques, et thermiques des meilleurs composants comme SiC-JFET, SiC diode 

Schottky et  le SiC-MOSFET,  de puissance commercialisés par différents constructeurs en raison 

d’élaborer un plan de choix guidant les concepteurs des circuits d’électronique de puissance à 

sélectionner le composant le plus adapté à leur cahier de charges selon leurs objectifs et selon les 

performances de leurs convertisseurs de puissance. 

La thèse se décompose en Cinq chapitres principaux : 

 Le premier chapitre est une étude bibliographique sur les composants de puissance 

de base et leurs technologies intégrant les principaux modes de défaillance. 

 Dans  le  deuxième  chapitre,  après  une  présentation  des  technologies  grand  gap 

(Carbure de Silicium)  et  leurs  propriétés  intéressantes pour  le développement de 

nouvelles conceptions de circuits électroniques de puissance, on se focalisera sur la 

technologie des diodes Schottky en carbure de  silicium (SiC).  
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 Dans le  troisième  chapitre, nous allons présenter notre  travail sur la modélisation et 

le développement d’un modèle sous Spice du transistor SiC JFET du SiCED. Ce 

modèle inclut  une représentation asymétrique du canal latéral et les capacités de 

jonction de la structure et  qui tient compte de la température. Une validation du 

modèle en statique et en dynamique sera également présentée. 

 Le  quatrième  chapitre présente une caractérisation d’un modèle Spice du transistor 

SiC MOSFET. Ce modèle tient compte de la température. Une validation du modèle 

en statique et en dynamique sera également présentée. 

 Finalement, une étude du convertisseur DC/DC de type « Boost » a été élaborée. Les 

simulations électriques des différents composants latéraux (résistances, diodes, 

transistors) valident la conception, le dimensionnement et le procédé de fabrication 

de ces structures élémentaires, mais aussi de la majorité des fonctions analogiques. 
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I.1. Introduction  

En électronique de puissance, les fonctions sont principalement liées aux opérations de 

contrôle et de conversion de l'énergie électrique. Ainsi, les composants semi-conducteurs de 

puissance sont principalement destinés à des fonctions d'interrupteur dans la mise en œuvre des 

convertisseurs d'énergie (redresseur, hacheur, onduleur, et.)[4]. Toutefois, des fonctions spécifiques 

de protection des équipements électriques mettent également en jeu des semi-conducteurs de 

puissance. Les premiers composants de puissance (diodes, transistors bipolaires, thyristors) 

permettant de contrôler des tensions et des courants élevés furent commercialisés à la fin des années 

1950 et depuis, les composants semi-conducteurs se sont progressivement substitués aux solutions 

électromécaniques pour la réalisation des convertisseurs d'énergie [5]. 

  L’étude des composants de puissance à semi-conducteur est une discipline à part entière 

[6]. Notre but, dans ce chapitre, n’est pas de traiter des détails de physique des semi-conducteurs ni 

de leur technologie de fabrication. Nous nous en tiendrons au minimum nécessaire pour présenter 

de façon simple des éléments de physique des semi-conducteurs [7]. Cela nous servira pour 

expliquer les principales caractéristiques statiques et dynamiques étudiées dans ce travail, pour la 

diode de puissance P-i-N, le transistor MOSFET de puissance et l’IGBT.  

Dans les textes suivants, nous présenterons, pour chaque composant étudié,  les éléments de 

physique et de technologie essentiels, les caractéristiques statiques puis les comportements 

dynamiques, et les modèles que nous adoptons dans notre thèse. 

I.2.  Le but de la simulation en électronique de puissance  

Avec le développement  de l'informatique, il est devenu possible avant même de réaliser un 

prototype, de prévoir le fonctionnement d'un composant  ou d’un  convertisseur grâce aux logiciels 

de simulation [8]. Ces outils permettent donc, connaissant la topologie et les caractéristiques du 

système de puissance étudié, de fournir les différents chronogrammes de fonctionnement du 

système en appliquant des méthodes numériques de résolution des équations de Kirchhoff associées 

aux lois physiques de chaque composant [9]. La simulation est devenue bien plus qu'un besoin mais 

bien une nécessité tant au niveau de l'ingénierie que de la recherche, puisqu'elle permet finalement 

de faire fonctionner, à l'aide d'un simple ordinateur, un système électronique sans qu'il soit 

nécessaire d'investir de fortes sommes d'argent et beaucoup de temps dans une réalisation 

expérimentale. 
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Le but de la simulation est de permettre la simulation de systèmes avec le plus d'exactitude 

possible afin de se rapprocher le plus possible des résultats obtenus de façon expérimentale [10]. 

Nous définissons le niveau de représentativité d'un modèle comme l'aptitude que possèdent les 

équations constitutives du modèle pour recréer l'ensemble des phénomènes physiques qui régissent 

le composant que l’on modélise. En effet, plus un composant sera décrit, ou plus exactement, 

modélisé de manière à ce que ses équations soient plus proches de la réalité physique, plus les 

résultats obtenus en simulation seront à l'égal des mesures expérimentales. Par exemple, les trois 

composants de base de l'électronique que sont la résistance, la bobine et le condensateur sont 

modélisés par une unique loi physique qui à elle seule donne une bonne représentativité physique 

(sans les différentes pertes) pour une extrême simplicité de modélisation. Les problèmes 

commencent quand il s'agit de modéliser des composants complexes comme les diodes ou les 

transistors. Ces éléments sont définis par des équations physiques complexes qu'il serait difficile de 

résoudre par un simulateur sans faire plusieurs simplifications [11]. Ces simplifications se 

traduisent par la construction de différents modèles de niveaux de représentativité à l’image de ces 

simplifications. Ainsi, nous pouvons considérer un modèle de diode basique composé d'un simple 

élément qui ne laisse passer le courant que dans un sens. Une amélioration serait d'ajouter une 

source de tension qui modélise la chute de tension à l'état passant ainsi qu'une résistance qui 

modélise les pertes en conduction ...etc. 

I.3.  L’effet de l’auto-échauffement sur les composants de puissance 

Le phénomène d'auto-échauffement est caractérisé par le fait que la production de chaleur 

est plus rapide que sa dissipation. Il en résulte alors une montée de température du système, une 

forte élévation de la température peut endommager le composant électronique, voire le détruire. 

Le comportement thermique et le fonctionnement électrique d’un composant ou d’un système 

électronique sont liés, cela est dû d’une part aux propriétés électriques des semi-conducteurs qui 

sont affectées par la variation de la température et d’autre part à la température de la jonction qui 

varie en fonction de la puissance dissipée et de l’environnement de refroidissement. Ainsi, afin 

d’augmenter la fiabilité des systèmes électroniques et de bien optimiser leur conception thermique 

(boîtiers, conditions de fonctionnement, emplacement des composants sur les circuits imprimés…), 

il faut avoir une bonne estimation du comportement électrothermique des circuits et des 

composants. Les étapes nécessaires à la réalisation du couplage électrothermique des composants 

électroniques sont exposées dans [12] : La première étape consiste à créer un modèle électrique du 
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composant électronique (MOS, IGBT, Diode….). La deuxième étape consiste à définir tous les 

paramètres du modèle électrique qui sont affectés par la température (Mobilité, concentration des 

porteurs, durée de vie ….). La dernière étape consiste à développer le modèle thermique de toute la 

structure que constitue le composant, son boîtier est son refroidissement puis à établir une 

communication entre ces deux modèles. 

La modélisation et la simulation de l’auto-échauffement requiert la résolution d’un problème 

électrique et d’un problème thermique couplé. Dans le cas des semi-conducteurs, le modèle 

électrique doit représenter le comportement électrique du dispositif avec des propriétés physiques et 

dépendant de la température. Le modèle thermique assure l’estimation de l’évolution et de la 

répartition de la température dans le dispositif en fonction des sources internes de chaleurs et des 

échanges avec l'extérieur. De nombreuses études qui visent à mettre en œuvre un couplage entre le 

comportement électrique de composants de puissance et l’impact thermique de toute la structure ont 

été développées. 

I.4.  Modélisation des semi-conducteurs  

L’ensemble des modèles de composants semi-conducteurs peut se diviser en deux groupes : 

un groupe de méthodes qui emploient des modèles numériques [12], et un groupe de modèles 

analytiques. Dans le cas des modèles numériques, il s’agit souvent de logiciels à éléments finis 

(MEDICI, ISE-DESSIS) qui résolvent les équations de la physique des semi-conducteurs, telles que 

l’équation de diffusion, les équations de transport, etc. Ces équations ont des paramètres qui sont 

entièrement déterminés par les dopages et les dimensions physiques de la puce de silicium, ou de 

carbure de silicium. L’inconvénient de ces modèles est qu’ils sont difficilement implantables sous 

forme de circuit équivalent, sauf dans le cas des composants unipolaires. Les modèles analytiques 

peuvent être soit comportementaux (VHDL-AMS, MAST) et dans ce cas ils utilisent des équations 

décrivant le comportement électrique du dispositif, soit structuraux (Spice) qui consistent 

généralement à représenter le dispositif par des composants tels que résistances, capacités, et 

sources commandées. Les valeurs de ces composants sont choisies de façon à ce que le 

comportement du composant semi-conducteur modélisé corresponde le mieux possible au 

comportement mesuré. L’inconvénient des modèles structuraux réside surtout dans le fait que 

l’identification des paramètres du modèle se fait pour un point de fonctionnement, et que souvent 

ces paramètres ne sont valables que pour ce point de fonctionnement [13].  
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Notre but est de simuler l’ensemble du circuit de mesure au moyen du simulateur électrique 

Orcad-PSpice [13]. Ce logiciel de simulation électrique permet d’utiliser la simulation de 

composants par éléments finis avec des modèles structuraux de type Spice [14].  

Il est préférable d’identifier les paramètres transitoires à partir de mesures en commutation 

plutôt que des mesures capacitives pour les composants de puissance. Les appareils standard de 

mesure de capacité fonctionnent en général au-dessous de 40V, car destinés plus particulièrement à 

la microélectronique. C’est une limitation pour la plupart des dispositifs à semi-conducteur de 

puissance. De plus, les tensions grille-source pour les mesures de C=f(V) sont limitées au dessous 

du seuil afin de ne pas rendre brusquement passant le composant polarisé sous quelques dizaines de 

volt. Or toutes les commutations se passent au-dessus de VT. Enfin, les méthodes actuelles de 

mesure employées exploitent des courants faibles pour la mesure de capacité. De telles méthodes 

posent un problème de bruits de mesures, qui rend les mesures très difficiles et de reproductibilité, 

qui dépend de la connectique et du câblage. Il en résulte que la méthode temporelle est plus facile à 

mettre en œuvre et plus précise que la méthode classique pour les composants haute tension [14].  

Les méthodes de modélisation numérique de composants semi-conducteurs résolvent les 

équations des semi-conducteurs. Le fonctionnement des composants semi-conducteurs est gouverné 

par les équations ci-dessous. Nous limitons l’étude de la diode au cas unidimensionnel. 

I.4.1. Modélisation comportementale 

Dans la hiérarchie des approches de modélisation, la modélisation comportementale 

correspond au niveau le plus élevé (macroscopique) de description [15]. En effet, le comportement 

d’une structure est vu dans sa globalité sur un domaine de validité figé sans tenir compte des 

mécanismes physiques mis en jeu. La modélisation comportementale se définit donc comme un « 

cliché de fonctionnement » du dispositif concerné. Le modèle qui découle de cette définition est 

donc représenté comme une « boîte noire » possédant des bornes d’entrée et de sortie liées par un 

jeu de paramètres ajustables. La procédure de description comportementale adoptée permet 

d’assurer deux principaux objectifs. Le premier est l’utilisation de paramètres uniquement 

électriques afin d’être en accord avec l’approche des concepteurs du système global. Ces paramètres 

sont facilement modifiables et leur impact sur la fonctionnalité de la structure est rapidement 

observable. Le second objectif résulte d’un compromis optimisant la rapidité de simulation d’un 

circuit avec les modèles de composants. 

Les modèles sont basés sur la formulation mathématique du comportement électrique 
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Figure I.1 : Principe de la modélisation comportementale. 

et sur l’extraction expérimentale des paramètres électriques vus au travers des bornes d’entrée et de 

sortie de la cellule. La caractéristique électrique est découpée en une succession de courbes définies 

par des équations simples comme des droites, des paraboles ou encore des hyperboles. Le modèle 

comportemental est alors une représentation par blocs de la caractéristique électrique reliés entre 

eux par des fonctions de transfert spécifiques comme le montre la figure I.1. Ces fonctions de 

transfert permettent de diminuer les problèmes de convergence liés aux nombreux changements 

d’équations dans la description du modèle. En effet, elles fournissent au simulateur une fonction 

globale qui est bijective et présente une dérivée continue. L’écart entre deux points de calcul 

consécutifs est ainsi minimisé. 

A chacune de ces équations mathématiques sont donc associés des paramètres dont les 

valeurs sont obtenues à partir de procédures d’extractions effectuées sur des dispositifs tests. Il est 

donc fondamental lors de la phase de modélisation d’inclure la prise en compte de la procédure 

d’extraction associée afin d’utiliser des paramètres facilement accessibles. 

I.4.2. Modélisation structurelle 

La modélisation structurelle consiste à décrire le composant ou le circuit par sa structure, c’est 

à dire par les éléments qui le décrivent (capacité, résistance, diode, …etc.). Le modèle structurel 

s’aligne ainsi sur la bibliothèque du fondeur ou du fabriquant de circuit intégré. Il prend en compte 

les paramètres technologiques utilisés en fabrication. La modélisation structurelle utilise les sous 

circuits du simulateur et demande un temps d’analyse trop important lors de la simulation des 

systèmes complexes. L’inconvénient vient de la taille des circuits. Certains circuits analogiques 

(amplificateur opérationnel) contiennent plusieurs centaines de transistors et autres composants ; 

ceci augmente considérablement le nombre de nœuds, et par la suite la taille de la matrice à traiter 

par le simulateur d’où le temps de calcul est grand. 
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I.5. Transistor MOSFET de puissance  

Le transistor MOSFET (Metal-Oxide-Silicon Field-Effect-Transistor) [16] présente la 

particularité d’être un interrupteur de puissance commandé qui fonctionne en mode unipolaire, 

c’est-à-dire que le courant n’est dû qu’au déplacement d’un seul type de porteurs de charges. Il en 

résulte une très grande rapidité de commutation due à l’absence de charge stockée. En revanche, la 

chute de tension est relativement élevée à l’état passant. C’est du à l’absence de la zone de plasma 

dans la zone N
-
.  

I.5.1. Physique et technologie du MOSFET de puissance  

Un  MOSFET de puissance est formé d’un grand nombre de cellules élémentaires mises en 

parallèle. Sa structure verticale permet au courant de traverser la puce de silicium 

perpendiculairement et assure une assez grande tenue en tension. La figure I.2-a) représente une vue 

en coupe de deux cellules voisines, et la figure 1.2-b) montre le symbole usuel du MOSFET de 

puissance avec les notations classiques. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.2 Structure et symbole du MOSFET  

 

Le contact métallique sur lequel est brasée la puce de silicium constitue le contact de drain D. 

La zone en contact avec le drain est une zone de type N
+

 

qui est le substrat. La partie N
- 
faiblement 

dopée sert à assurer la tenue en tension à l’état bloqué. La partie N
+

 

évite que l’épaisseur totale ne 

conduise à une résistance excessive. Des îlots de type P sont diffusés depuis surface supérieure de la 

puce. Dans ces îlots ont été diffusés des îlots de type N
+
. Du côté de source, une première couche 

d’oxyde isole la métallisation de grille G de la surface de la puce entre les îlots N
+

 

et le substrat. 

IRF740
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Une deuxième couche d’oxyde isole la métallisation de grille de la métallisation de source S qui 

relie entre elles les diverses cellules élémentaires.  

En l’absence de polarisation positive de la grille, le transistor est bloqué. Si une tension VDS 

positive est appliquée aux bornes du drain et de la source, le courant de drain ID 
est idéalement nul. 

En fait, il existe un très faible courant de fuite correspondant à la jonction PN
-
N

+ 
polarisée en 

inverse.  

I.5.2. Fonctionnement du transistor MOSFET  

Pour faire passer le courant du côté drain au côté source du MOSFET de puissance, il est 

essentiel de former un chemin conducteur qui s’étend entre la région source N
+
 et la région drift. 

Ceci peut être établi par l’application d’une polarisation positive à la grille supérieure à la tension 

de seuil du dispositif [17]. 

Lorsque la tension VGS 
est inférieure à la tension de seuil VT, le transistor est bloqué. Le 

courant ID 
est pratiquement nul, du moins tant que VDS 

n’atteint pas la tension d’avalanche VBR 
de la 

jonction PN
-
N

+
 

qui supporte cette tension.  

Lorsque la tension VGS 
dépasse la tension de seuil, l’apparition d’un canal rend le transistor 

conducteur. A partir de VDS 
= 0, le courant ID 

croît d’abord proportionnellement à VDS, ce qui 

correspond à une résistance RDSON 
entre drain et source presque constante.  

Lorsque VDS 
est positive, si l’on polarise positivement la grille, on peut rendre le transistor 

conducteur. Le champ électrique résultant qui apparaît dans la couche d’oxyde attire vers la surface 

du silicium les électrons minoritaires de la zone P et repousse les trous majoritaires. Lorsque la 

tension devient supérieure à une valeur appelée seuil VT 
(Threshold voltage) de l’ordre de quelques 

volts, les électrons deviennent localement assez nombreux pour assurer la conduction sous l’oxyde 

de grille. C’est le canal de type N entre les îlots N
+

 

et la zone N
-
. Les électrons peuvent se déplacer 

dans ce canal et donner naissance au courant direct de drain. Lorsque la tension VDS 
atteint une 

valeur appelée tension de pincement VP 
(pinching voltage), le canal est interrompu par la zone de 

charge de la jonction PN
-
: le courant ID devient presque indépendant de VDS car les électrons 

passent en vitesse limite. Cela correspond au régime de saturation du MOSFET. 

Pour bloquer ce composant, il suffit de ramener la tension VGS 
au-dessous de la tension de 

seuil pour éliminer les canaux. 
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I.5.3. Le modèle sélectionné du transistor MOSFET de puissance 

Le modèle SPICE [18] (niveau 1 à 3) du transistor MOSFET est largement utilisé dans la 

littérature pour représenter un transistor MOSFET de puissance. Cependant ce modèle n’est pas 

satisfaisant pour prédire le comportement transitoire de ce transistor avec précision. Dans ce 

contexte, [19] a développé un modèle disponible pour SPICE, notamment lors de son recouvrement. 

Ce modèle a été amélioré par H.Hellali [20] en tenant compte de deux transconductances Kplin et 

Kpsat pour mieux représenter convenablement le courant dans le canal. Kplin et Kpsat correspondent 

respectivement à la région linéaire et de saturation des caractéristiques statiques de la diode. Ces 

deux paramètres sont inspirés des modèles empiriques introduits par A.Hefner [21]. La figure I.3 

montre le schéma électrique équivalent du modèle de MOS sélectionné. 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. I.3 : Schéma électrique équivalent du transistor MOS sélectionné 

En supposant un courant de canal parabolique par rapport à VDS en régime linéaire et par rapport à 

VGS en régime de saturation, et en tenant compte de la continuité de la dérivée, nécessairement :  

 𝐼𝐷𝑆 = 0                                                            𝑠𝑖                             𝑉𝑔𝑠 < 𝑉𝑡      (I.1) 

 
𝐼𝐷𝑆 = 𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛  𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡 𝑉𝐷𝑆 −

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 𝑉𝐷𝑆
2

2𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡
     𝑠𝑖         𝑉𝐷𝑆 ≤ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
   (I.2) 

 
𝐼𝐷𝑆 =

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

2
(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡) 2                              𝑠𝑖            𝑉𝑑𝑠 > (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
        (I.3) 

Les significations physiques des paramètres du modèle IRF740 sont présentées dans le 

tableau I.1 
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Paramètres Signification physique 

Kplin Transconductance de la région linéaire de la caractéristique statique du MOSFET 

Kpsat Transconductance de la région de saturation de la caractéristique statique du MOSFET 

Theta Facteur de correction permettant de prendre en compte l’influence du champ d’oxyde 

sur la mobilité dans le canal 

𝜽 Facteur de correction permettant de prendre en compte le champ transversal dans le 

canal.  

VTH Tension de seuil 

ND Concentration de la base 

AGD Surface équivalente de l’espace grille-drain 

Rd Résistance de drain 

Rs Résistance de source 

Rg Résistance de grille 

RDS Résistance de drain-source 

IDC Courant de saturation de la jonction de l’émetteur 

CGS Capacité grille-source 

CGD Capacité grille-drain 

CDS Capacité drain-source 

MJ Coefficient SPICE 

FC Coefficient SPICE 

PB Coefficient SPICE 

Tj Température de jonction 

Tableau I.1 paramètres du modèle du transistor de puissance (IRF740) 

I.5.4.  Extraction des paramètres du modèle de MOSFET de puissance  

Un modèle du transistor MOSFET de puissance n’est utile que si ses paramètres sont ajustés 

de manière à ce que ce modèle représente fidèlement les caractéristiques du composant physique. 

Les techniques classiques utilisées pour l’identification des paramètres électriques du transistor 

MOS de puissance reposent sur la mesure des caractéristiques statiques courant-tension I(V) et 

dynamiques capacité-tension C(V) [22]. Un certain nombre d’outils d’extraction sont proposés dans 

le commerce comme IC-CAP [23], c’est un programme d’extraction de paramètres automatisé et il 

est souvent utilisé en micro-électronique.  La méthode d’extraction proposée utilise des signaux 

temporels au lieu de mesures délicates de la capacité utilisée dans les méthodes classiques [24].  

Dans la phase d’identification des paramètres, deux types de caractéristiques électriques sont 
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exploitées : des caractéristiques statiques d’une part et des caractéristiques en commutation sur 

charge RL, à l’ouverture et à la fermeture du transistor, d’autres part [25].  

La procédure d’indentification proposée comprend deux étapes principales :  

 L’extraction des paramètres initiaux : ceci est basée sur des fichiers techniques de 

fabriquant (Datasheets), des équations du modèle analytique, des caractéristiques 

statiques mesurées et des approches de simplification.  

 Perfectionnement des paramètres par une approche d’optimisation pour minimiser l’écart 

entre la simulation et l’expérimentation.  

Les paramètres du modèle du MOSFET de puissance, résumés dans le tableau I.1, sont divisés 

en deux groupes principaux :  

 Le premier groupe adresse les caractéristiques statiques (VT, θ, kpsat, kplin, Rdson et Isat).  

 Le deuxième groupe adresse les caractéristiques dynamiques (Cgs, Cds0, Mj, Pb, Coxd, NB
 

et Agd).  

I.5.5. Validation du modèle de MOSFET  

I.5.5.1. Validation  statique  

Les caractéristiques donnent le courant de drain ID 
en fonction de la tension drain-source VDS, 

pour diverses valeurs de la tension grille-source VGS. La figure I.4 montre une allure de 

caractéristiques statiques que nous avons obtenues par le logiciel Orcad-Pspice pour le composant 

MOSFET (IRF740).  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 Figure I.4. Caractéristiques statiques pour le composant du MOSFET (IRF740) 
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A l’aide de la figure I.4, la caractéristique de transfert, on peut extraire la valeur VT, la tension 

de seuil. Cette caractéristique donne les variations du courant de drain ID 
en fonction de la tension 

grille-source VGS 
lorsque le MOSFET est en régime de saturation.  La tension VGS 

doit rester 

inférieure à une valeur limite, sinon il y a risque de calquage de la couche d’oxyde grille. 

Puisque les caractéristiques de transfert n’ont de signification que pour la région de saturation, 

nous avons fixé la tension d’alimentation VDS
 
à 20V. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.5. Caractéristique de transfert pour le MOSFET (IRF-740) (VDS=25V) 

I.5.5.2. Validation  dynamiques  

Le MOSFET est intrinsèquement plus rapide que les composants bipolaires, car il n’a pas de 

charge stockée. Ce sont les capacités structurelles qui limitent la rapidité des commutations.  Ces 

capacités peuvent être modélisées comme le montre la figure I.5. On remarque qu’il y a trois 

principales capacités dans un transistor MOSFET: la capacité grille-source CGS, la capacité grille-

drain CGD 
et la capacité drain-source CDS. Parmi ces capacités, CGS 

est la plus importante à cause de 

la couche d’oxyde isolant la grille de la métallisation de source et du substrat. La capacité CGD 

correspond à la zone de déplétion qui apparaît dans la zone P sous la métallisation de grille. La 

capacité CDS 
correspond à la capacité de la jonction P

+
N

-
 

aux bornes de laquelle se retrouve 

pratiquement toute la tension VDS 
à l’état bloqué. 
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Figure I.6. Trois capacités parasites dans le transistor MOSFET 

En pratique, on mesure les capacités Ciss, Coss 
et Crss pour calculer ces trois capacités :  

 la capacité d’entrée Ciss 
mesurée entre grille et source, avec court-circuit entre D et S. 

Donc, 

𝐶𝑖𝑠𝑠 = 𝐶𝐺𝑆 + 𝐶𝐺𝐷  

 la capacité de sortie Coss 
mesurée entre drain et source, avec court-circuit entre G et 

S. Donc, 

𝐶𝑂𝑆𝑆 = 𝐶𝐷𝑆 + 𝐶𝐺𝐷  

 la capacité de transfert inverse Crss 
mesurée entre drain et grille, avec court-circuit 

entre G et S. Donc, 

𝐶𝑟𝑠𝑠 = 𝐶𝐺𝐷  

On peut obtenir directement : 

𝐶𝐺𝑆 = 𝐶𝑖𝑠𝑠 − 𝐶𝑟𝑠𝑠  

𝐶𝐷𝑆 = 𝐶𝑜𝑠𝑠 − 𝐶𝑟𝑠𝑠  

Nous allons étudier le cas usuel où un MOSFET est placé, avec une diode, dans une cellule de 

commutation (figure I.6), alimenté sous la tension E et fournissant un courant I. La commande de 

grille est appliquée par des impulsions rectangulaires de tension à travers une résistance Rg et  

l’inductance  Lg , Ld 
représentent l’inductance parasite globale dans le montage [26]. 
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Fig. 1.6 : Circuit de test développé pour la commutation du composant MOSFET et implanté sur 

Pspice  
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c) 

Figure .I.7 : Les formes d’ondes expérimentales et simulées du courant passant dans le composant IDS 

(a), de la chute de tension entre drain et source VDS (b), de la différence de potentiel entre grille et source (c) 

lors de la fermeture du MOSFET IRF740 (Rg=10Ω, VR=150V et IF=2,2A) [15]. 

I.5.6. Conclusion  

 Nous avons rappelé le comportement statique et dynamique du MOSFET de puissance dans 

une cellule de commutation. Cela nous a permis de définir les paramètres transitoires du MOS pour 

représenter la phase de commutation. Le modèle du MOS utilisé a été précisé. 

I.6. Diode P-i-N de puissance  

 La diode PiN est un interrupteur non commandable [27], la fonction de la diode est non 

seulement indispensable mais omniprésente dans les systèmes électroniques de puissance. Le 

comportement des composants PiN aura donc une influence importante sur le fonctionnement d’un 

système. D’autre part, la structure de la diode PiN est la base de tous les autres composants de 

puissance.  

I.6.1. Physique et technologie de la diode P-i-N de puissance  

Les diodes de puissance ont une structure PN ou PN
-
N

+
 

(encore appelée P-i-N) suivant qu’il 

s’agit de composants destinés à supporter à l’état bloqué une tension inverse de faible ou de forte 

valeur.  La structure des diodes de puissance P-i-N est généralement réalisée avec une couche P
+ 

très dopée par diffusion d’atomes accepteurs dans une couche épitaxiée de type N
-
 

très peu dopée. 

Cette couche est appelée zone centrale ou historiquement base intrinsèque. L’épitaxie N
-
 

est réalisée 

sur un substrat épais très dopé de type N
+
. Le contact relié à la zone P

+
 

constitue l’anode A, celui 

relié à la zone N
+

 

la cathode K. (figure I.8) 
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La figure (I.8.b) indique le symbole utilisé pour représenter la diode et les conventions de 

signe adoptées pour le courant iA 
et la tension VAK 

 

 

 

 

 

 

a)                                                            b) 

Figure I.8 Structure schématisée d’une diode PiN 

 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.9 : Profil de dopage typique d’une diode PiN  

 

La figure I.9 montre l’allure générale monodimensionnelle du profil de dopage de la diode de 

puissance P-i-N. Il existe plusieurs procédés de fabrication : technologie "double diffusée" et 

technologie "épitaxiale" par exemple. Les différentes technologies se diffèrent essentiellement par 

le profil de la "fin de la zone faiblement dopée" qui a un rôle déterminant sur la fin du 

comportement transitoire de la diode P-i-N.  

La tenue en tension (tension de claquage), VBR, 
est liée à la concentration ND et à la largeur W 

de la zone centrale. La figure I.9 montre l’évolution de la tension de claquage en fonction de la 
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concentration de dopants et de l’épaisseur de la zone centrale pour une diode PiN en silicium. Ce 

graphique nous permet de fixer quelques valeurs initiales dans les modèles de la diode de puissance 

pour la procédure d’extraction, car les diodes bien optimisées se situent dans la zone de coude de la 

courbe W(ND). 

I.6.2. Comportement des diodes P-i-N  

D’après les caractéristiques statiques de la diode P-i-N présenté dans la figure I.10.a, on peut 

distinguer deux modes : 

 Un mode "passant" pour une tension totale VAK supérieure à la tension de seuil (Vseuil) de la 

diode.  

 Un mode "bloqué" pour une tension totale VAK inférieure à la tension de seuil de la diode. 

Dans ce dernier cas, c’est la jonction P
+
/N

− 
qui est polarisée en inverse. C’est l’extension de 

la zone de charge d’espace dans la région de base qui va déterminer au premier ordre la 

tenue en tension. 

I.6.2.1. Caractéristique statique  

a) Etat passant (Polarisation directe)  

La caractéristique statique d’une diode à jonction est donnée à la figure I.10. Si l’on s’en tient 

à une présentation purement externe, le quadrant (1) correspond à la zone de polarisation directe de 

la diode et donc, à un état équivalent à l’interrupteur fermé. Quand le circuit dans lequel la diode est 

insérée tend à faire circuler le courant dans le sens anode (A)/cathode(K), ou sens passant, la diode 

est conductrice: la chute de tension VF 
aux bornes d’une diode polarisée en direct est une fonction 

croissante du courant. On note que la caractéristique statique simplifiée suit une loi exponentielle 

dans ce quadrant. Le modèle standard donne : 

𝐼𝐴 = 𝐼𝑆 [exp  
𝑣𝐴𝐾

𝑈𝑇
 − 1] 

 avec I
S 

courant de saturation,  U
T 

potentiel thermodynamique. 
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 Figure I.10 a) Caractéristique statique idéalisée de la diode  (b) Recouvrement inverse de la diode  

P-i-N [30]  

b) Etat bloqué (Polarisation inverse)  

Le comportement en polarisation inverse (état ouvert) est décrit par la caractéristique du 

quadrant (3). Quand le circuit dans lequel est placée la diode applique aux bornes de celle-ci une 

tension négative tendant à y faire passer un courant négatif, la diode est bloquée. La diode est 

traversée par un courant inverse IR qui augmente fortement avec la température et qui varie avec la 

racine carrée de l’amplitude de la tension inverse appliquée.  

I.6.2.2. Comportements dynamiques  

En pratique, les composants de puissance ne travaillent que dans deux états extrêmes : l’état 

bloqué et l’état passant. Malheureusement, l’interrupteur idéal n’existe pas et les commutations 

dans les circuits pratiques sont toujours complexes et imparfaites. La phase transitoire comporte 

quatre états: commutation à la fermeture, état passant, commutation à l’ouverture et état bloqué.  

Commutation à la fermeture  

 L’étude de la mise en conduction d’une diode P-i-N de puissance se fait avec une cellule de 

commutation interrupteur-diode (figure I.11) dans laquelle l’interrupteur T est un composant MOS 

IRF740. 
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Figure I.11  Ondes de tension et de courant dans une commutation à l’ouverture [17] 

Tableau I.2 : Principaux paramètres transitoires caractérisant la phase de la commutation à l’ouverture de la 

diode PiN [31]. 

Symbole  Unité  Signification  

I
RM

 A  Courant inverse maximal  

V
RM

 V  Tension inverse maximale  

t
RR

 S Temps de recouvrement inverse  

I
F
 A  Courant direct à l’état passant 

V
R
 V  Tension inverse appliquée 

I.7.  Le transistor IGBT 

Le transistor bipolaire et le MOSFET ont des caractéristiques complémentaires. Le premier 

présente de faibles pertes de conduction, spécialement pour des tenues en tension de claquage 

importantes, mais présente des temps de commutation élevés, spécialement à l'ouverture. Le 

MOSFET peut être commuté beaucoup plus rapidement, mais les pertes de conduction de ce dernier 

sont plus importantes, surtout pour des composants prévus pour supporter des tensions de claquage 

élevées. Ces observations ont conduit à la réalisation d'une combinaison entre ces deux types de 

composants pour aboutir à l'IGBT. 
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L’IGBT de part ses caractéristiques est un composant avantageux pour les applications 

utilisant la commutation. Sa suprématie dans le domaine de la moyenne puissance n’est plus 

contestée et il est de plus en plus utilisé dans les applications à fortes puissance faisant concurrence 

au GTO (Gate Turn Off). Enfin en faible puissance les IGBTs vont également se développer pour 

concurrencer les MOSFETs dans certains domaines. La figure I.12 représente l’enveloppe des 

applications de l’IGBT, en fréquence et en puissance, et ses éventuelles évolutions, et compare ses 

performances à ceux des autres dispositifs [32]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.12. Domaine d’application de l’IGBT et des autres dispositifs de commutation concurrents [33]. 

I.7.1.  Structure Physique et technologie de l’IGBT  

L’IGBT est formé d’un grand nombre de cellules élémentaires mises en parallèle. La figure 

I.13 présente la coupe de deux cellules voisines. Sur cette figure, on retrouve : 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.13 Structure de l’IGBT 
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 Une structure de transistor VDMOS (Vertical Drain Metal Oxyde Semi -conductor) 

 Une structure quadri-couche P-N-P-N. 

Pour éviter des confusions de terminologie, nous appelons les électrodes de l'IGBT: 

 Grille pour l'électrode de commande 

 Anode au lieu de collecteur 

  Source au lieu d'émetteur 

Car les électrodes souvent appelées collecteur et émetteur apparaissent respectivement sur les 

schémas équivalents comme émetteur et collecteur 

Généralement, on distingue deux types d’IGBT, selon leurs technologies de fabrication :  

 la structure homogène (Non Punch Through, NPT) (Figure I.14 a)   

 la structure épitaxiale ( Punch Through, PT) (Figure I.14 b)) 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)                                                                           (b) 

Figure I.14. Principales technologies utilisées pour la réalisation du composant IGBT [34] 

 

Les IGBT de type PT possèdent une couche N+ (buffer) de faible épaisseur entre les zones 

P+ du côté de collecteur et N-. Cette couche permet de réduire l’épaisseur de la zone N- pour une 

valeur donnée de la tension de claquage de la jonction J1 et sert de centre de recombinaison pour les 

électrons de la zone N- à la fin de la phase de blocage. Ce type de structure est la plus utilisée en 

pratique, surtout dans la gamme de tension inférieure à 1200V. Les caractéristiques résultent d’un 

compromis entre la durée d’élimination du courant de queue et la chute de tension directe à l’état 

passant.  Les IGBT de type NPT, où la zone N- n’est pas complètement envahie par la zone de 

déplétion à l’état bloqué, ne comportent pas de couche N+. En revanche, la jonction J2 est réalisée 

de façon à réduire l’injection de trous de P dans N-. La technologie homogène est utilisée dans la 

gamme de tension supérieure à 1200V. 
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I.7.2. Comparaison entre IGBT type PT et NPT. 

Dans l'état actuel de la technique, les IGBT de type PT sont utilisés pour des tensions BVCES 

supérieures à 1000V. Les deux types se prêtent à leur mise en parallèle car ils possèdent les deux, 

un coefficient en température positif en conduction. 

Les IGBT de type PT ont un comportement au blocage, fortement dépendant de la 

température (Figure I.14-I.15) et présente un courant de queue nettement supérieure au type NPT. 

Une comparaison montre qu'un IGBT de type NPT dissipe 3 à 5 fois moins d'énergie qu'un IGBT 

de type PT lors de la commutation à l'ouverture [35]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.15.Commutation à l'ouverture d'un IGBT type PT [36] 

On voit sur la Figure I.15 que la commutation est non seulement plus rapide que pour un IGBT de 

type PT mais aussi assez peu dépendante de la température. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.16. Commutation à l'ouverture IGBT type NPT [36] 
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I.7.3. Circuit équivalent électrique 

Un circuit électrique modélisant l'ensemble des phénomènes mis en jeu ou susceptibles de 

l'être est indiqué sur la figure I.17 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.17. Circuit équivalent de l'IGBT [37] 

La majorité des auteurs, fabricants ou utilisateurs de l'IGBT [23 ,27-29] ont adopté ce 

modèle qu’il faut considérer avec prudence. En effet, nous voulons faire remarquer deux choses: 

 Premièrement, si la présence d'un transistor MOS à l'entrée de l'IGBT permet de faciliter sa 

commande, elle exclut toute possibilité de contrôle du bipolaire de la sortie. Le blocage se 

ferait avec "base en l'air " le prix de cette facilité de commande paraît alors très élevé. 

 Deuxièmement, les caractéristiques du transistor MOS de l'entrée ne sont pas totalement 

identiques à celle d'un VDMOS classique, et le transistor bipolaire de la sortie, de par la 

largeur de sa base, est d'une "mauvaise qualité" : son gain en courant est très faible (le gain 

en courant en base commune est inférieur à 0.3) [38-41]. 

La figure I.18 montre le schéma de principe simplifié (figure I.18-a) et le symbole d’un 

IGBT (figure I.18-b). 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.18. Schéma équivalent simplifié du composant IGBT et son symbole 
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I.7.4. Principe de fonctionnement 

En fonctionnement normal, la cathode d’un IGBT à canal n (Fig. I.19) est reliée à la masse et 

une tension positive est appliquée sur la grille pour créer une couche d’inversion dans le puits P 

sous l’électrode de la grille formant ainsi un canal type n. Pour une tension d’anode suffisamment 

grande, des électrons sont injectés depuis la source n++ vers la région N- à travers le canal créé, et 

des trous sont injectés dans la région N- depuis le substrat P
+
 (anode). 

Comme le montre la figure I.19, le courant de la base (électrons) et celui du collecteur (trous) sont 

de même direction le long de la base (couche épitaxiée N-). 

 

 

 

 

  

 

 

 

 

 

Figure I.19. Circuit équivalent montrant le sens des différents courants dans l’IGBT [38]. 

 

Le courant d’électrons, transitant par le canal, est le courant drain-source du MOSFET (IMOS) est 

également le courant de base du transistor PNP (Ib) (Fig. I.19). Le courant de trous constitue le 

courant du collecteur du transistor PNP (IC). 

 Le courant total de l’IGBT (IAK) est la somme des courants de trous et d’électrons. 

 

𝐼𝐴𝐾 = 𝐼𝑀𝑂𝑆 + 𝐼𝐶 = 𝐼𝑏 + 𝐼𝐶  

 

 L’équation  peut se réécrire en introduisant le gain en courant, β = Ic / Ib , du transistor 

bipolaire PNP: 

𝐼𝐴𝐾 =  1 + 𝛽 𝐼𝐵 = (1 + 𝛽)𝐼𝑀𝑂𝑆  

 Le courant IMOS peut être explicité en utilisant comme première approximation l’équation 

simplifiée gouvernant le fonctionnement du MOSFET en régime de conduction ohmique: 
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𝐼𝑀𝑂𝑆 = 𝜇

𝑍

𝐿
𝐶𝑂𝑋(𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑇𝐻 −

𝑉𝐷𝑆

2
) (I-4) 

        

avec : VDS = VAK - VEB  

Z : largeur du canal; 

L : longueur du canal; 

Cox : capacité d’oxyde sous grille normée à la surface de grille; 

Vth : tension de seuil. 

: mobilité effective dans la région de saturation. 

Ce modèle peut être amélioré en tenant compte de plusieurs phénomènes importants tels que: 

 Réduction de la  transconductance dans la région linéaire. 

  Réduction de la mobilité due au champ transversal électrique pour les hautes tensions de 

grille. 

 Avalanche pour des fortes tensions au drain. 

Ces effets sont modélisés respectivement par: 

 Le paramètre empirique KPLIN. 

 Un paramètre empirique 𝜽 qui représente la réduction de la transconductance. 

 Un facteur de multiplication M. 

Ainsi, les équations (I.3) et (I.4) sont réécrites comme: 

 
𝐼𝑀𝑂𝑆 = 𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 [ 𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡 𝑉𝐷𝑆 −

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 𝑉𝐷𝑆
2

2𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡
]

1

1 + 𝜃(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)
   𝑠𝑖   𝑉𝐷𝑆 ≤ (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡
 (I-5) 

 

 
𝐼𝑀𝑂𝑆 = 𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

 𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡 
2

2

𝑀

(1 + 𝜃(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)
     𝑠𝑖      𝑉𝑑𝑠 > (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
 (I-6) 

 

Dans le cas d’une structure homogène, le facteur de multiplication M est donné par la forme 

simplifiée suivante [29] : 

 
𝑀 =  1 − (

𝑉𝑑𝑠

𝑉𝑏𝑟
)4 

−1

 (I-7) 
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VBR est la tension du claquage de la jonction base-collecteur dans le silicium pour la structure 

homogène. Cette tension est donnée par la relation approximative par : 

 𝑉𝑏𝑟 = 5.34. 1013𝐾𝑣𝑁𝐷
−0.75  (I-8) 

 

Où KV est un facteur de correction qui dépend de la tension de claquage et du type de dopage. 

I.7.5. Modélisation Spice du transistor IGBT 

Le cas de la modélisation du transistor IGBT est beaucoup plus difficile car il s'y passe 

beaucoup de phénomènes que l'on peut difficilement mettre sous forme d'équations simples avec 

peu de paramètres. Comme le cas de la diode, le modèle le plus simple qu'il est possible de créer est 

celui d'un simple interrupteur commandé en tension avec éventuellement une résistance qui 

modélise les pertes en conduction. Notons que ce niveau de représentativité est commun avec tous 

les autres transistors qui fonctionnent en commutation. Cela revient à dire que tout transistor 

fonctionnant en commutation peut au moins être décrit par un simple interrupteur avec 

éventuellement résistance en conduction et capacités parasites. Cette modélisation très simpliste est 

d’ailleurs communément admise comme modélisation standard du composant IGBT dans la plupart 

des simulateurs. 

D'un point de vue pratique, un modèle IGBT, comme tout modèle de composant d'ailleurs, 

doit pouvoir représenter et reproduire au mieux (suivant ses limites de représentativité) les 

caractéristiques constructrices du composant réel dont il est issu. Il a été établi une classification des 

modèles IGBT [79], et il en ressort beaucoup de modèles qui varient selon la complexité, le niveau 

de représentativité et l'aptitude à pouvoir être simulés rapidement. Certains modèles ne prennent pas 

en compte les phénomènes non linéaires (en particulier les capacités non linéaires), d'autres sont 

trop complexes à utiliser; en particulier, le modèle peut nécessiter des données qui ne sont pas 

fournies dans les notices constructeur. Enfin, la quasi-totalité des modèles doivent être paramétrés à 

partir de données constructrices, mais aussi à partir de mesures expérimentales sur l'IGBT réel. 

I.7.6. Le modèle de Hefner du l’IGBT  

  Le modèle de Hefner [82] est l'un des tous premiers modèles IGBT à décrire complètement 

le comportement du composant IGBT à la fois en régime transitoire et en régime dynamique. Il est 

intégralement basé sur la physique du solide et des semi-conducteurs pour mettre en équation le 

composant. De ce fait, ce modèle reproduit très efficacement les caractéristiques physiques de 
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l'IGBT, mais au prix d'une connaissance relativement fine des constantes physiques du composant. 

Le modèle de Hefner (Figure I.20) est généralement utilisé dans les simulateurs commerciaux (par 

exemple Saber et PSPICE) [39] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.20. Circuit représentatif des équations du modèle électrique de l’IGBT 

I.7.7. Intégration du modèle dans la bibliothèque de  SPICE 

Le modèle de Hefner a été intégré dans le logiciel Pspice version 16.5. Si la plupart des 

équations du modèle ont été insérées dans le simulateur sans modification, quelques unes par 

contre, compte tenu de leur complexité, ont été simplifiées en utilisant des expressions empiriques. 

Par exemple l’expression donnant la tension VEB aux bornes de la jonction base-émetteur du PNP a 

été remplacée par VEB=0.6V (diode idéale). Cette approximation implique que le courant IAK reste 

nul tant que la tension VAK est inférieure à 0.6V [40]. 

Afin de pouvoir coïncider la caractéristique simulée avec celle mesurée il est nécessaire 

d’ajuster les paramètres composant le modèle. La difficulté est d’autant plus importante que 

l’ensemble du réseau de caractéristiques IAK=f(VAK) (VGS=cte) pour différentes tensions de grille 

doit être simulé. Ajuster l’ensemble du réseau est très difficile. 

Afin de corriger les limitations présentées par le modèle de Hefner, nous proposons une 

autre approche qui consiste à définir l’IGBT par un sub-circuit en utilisant comme base son schéma 

électrique équivalent et en y ajoutant d’autres éléments pour tenir compte des différents 

phénomènes gouvernant le fonctionnement de l’IGBT. 
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Le sub-circuit modélisant l’IGBT sous Spice est donné figure I.21, il est bâti autour du 

circuit équivalent de l’IGBT (en gras) c’est à dire un MOSFET M1 commandant le bipolaire Q1.  

Autour de ce circuit vient s’ajouter un ensemble d’éléments du logiciel SPICE qui 

permettront de traduire le comportement électrique de l’IGBT. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.21. Sub-circuit utilisé pour modéliser l’IGBT [41] 

 

 

 

Figure I.22. Le modèle de l’IGBT insérer à la  bibliothèque de Orcad- PSpice 

*#1: COLLECTOR #2:GATE #3: EMITTER 

La figure I.22 représente le composant ajouté à la bibliothèque du simulateur PSpice après 

implémentation par un sub-circuit écrit en langages Spice. 

I.7.8. Validation du modèle de l’IGBT  

Le modèle de l’IGBT est évalué en utilisant plusieurs tests pour examiner son comportement 

dans les conditions statiques et dynamiques dans lesquelles le dispositif est prévu pour fonctionner. 

Les évaluations sont exécutées pour les composants IGBT, avec les paramètres donnés dans 

l’équation. 

I.7.8.1.  Validation des caractéristiques  statique  

La modélisation statique des modules IGBT consiste à donner le réseau de courbes liant IC, 

VGE, VCE à différentes valeurs de VCE. 
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La figure I.23 montre les caractéristiques courant-tension IAK=f (VAK, VGK) obtenu pour 

l’IGBT. On peut constater, que le courant dans l’IGBT reste pratiquement nul tant que la tension 

VAK est inférieure à Vbi, le transistor est bloqué et la caractéristique IC(VCE) est pratiquement 

confondue avec l’axe des tensions. En effet, d’après les équations (I.2) et (I.3) le courant  IAK  

n’apparaît que si VDS > 0, ce qui correspond  (équation I.4) à des tensions VAK > VEB. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.23. Réseau de caractéristiques ICE-VCE simulées pour le modèle de l’IGBT. 

 

La figure I.24 représente quand à elle la caractéristique du courant drain-source (ICE) en 

fonction de la tension grille-émetteur avec VCE constante. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.24. Les caractéristiques de transfert typiques de l’IGBT. 
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I.7.8.2. Validation des caractéristiques dynamiques  

Plusieurs aspects du comportement dynamique d’un IGBT sont similaires à ce que l’on 

obtient avec un transistor MOSFET. La particularité essentielle de l’IGBT se situe à l’ouverture.  

Le temps de descente représente le défaut principal de l’IGBT. C’est de ce paramètre qu’il 

sera question ici. Le circuit de mesure qui est utilisé également pour la simulation est donné figure 

I.25. Les formes d’onde de la tension VAK et du courant IAK mesurées et simulées sont données 

respectivement figure I.27-a et figure I.27-b. Excepté les fluctuations enregistrées sur les 

caractéristiques mesurées dues au bruit généré par le circuit de mesure, les résultats obtenus par 

simulation sont en très bon accord avec les mesures [43]. 

L’objectif est la mise en place de détermination du domaine de validité en commutation pour 

comparer l’expérience avec la simulation de manière plus précise. C’est pour cela que nous 

utilisons les paramètres transitoires, qui peuvent caractériser les courbes électriques pendant la 

commutation.  Le circuit de commutation sur charge RL est utilisée pour les évaluations (IGBT : 

SGP30N60, RL
 
= 29Ω, LL

 
= 3μH, VCE

 
= 200V, Rg = 10Ω). Les courbes de commutation, simulés et 

ceux relevées expérimentalement, à la fermeture et à l’ouverture sont données aux figures I.25 et 

I.26, respectivement.   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.25. Circuit de test au laboratoire pour la commutation du composant IGBT  
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Figure I.26. Circuit de test développé pour la commutation du composant IGBT sur Pspice 
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Figure I.27-a: Formes d’onde en fermeture de la tension VAK, du courant IAK et de la tension grille émetteur  

simulées pour le modèle Spice de l’IGBT  
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Figure I.27-b: Formes d’onde en fermeture de la tension VAK, du courant IAK et de la tension grille émetteur  

simulées pour le modèle Spice  de l’IGBT  

I.7.9. Effet de la température sur la robustesse des composants IGBT 

I.7.9.1. L’effet de la température sur les caractéristiques statique 

L’une des plus importantes caractéristiques de l’IGBT est sa caractéristique de conduction en 

directe dans des conditions de haute température. Il est nécessaire de prendre en compte cette 

caractéristique, en particulier lorsque les composants sont intégrés dans des applications pour 

lesquelles les contraintes thermiques peuvent être sévères. Il est intéressant d’étudier l’effet de la 

température sur certaines caractéristiques électriques. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.28.  Les caractéristiques statiques simulées de l’IGBT à des Températures T=-55°C, 25°C et 125°C. 
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L’évolution de la caractéristique de conduction en fonction de la température est présentée à 

la figure I.28. Cette caractéristique I-V peut être décomposée en deux segments : un accroissement 

du courant tel que celui constaté pour une diode, suivi par une portion linéaire dénotant d’un 

comportement résistif. 

On peut observer que pour de faibles niveaux de courants, la chute de tension est réduite 

lorsque la température augmente. Ce comportement est typique d’une diode P-i-N, où l’injection à 

travers la diode P-N devient plus importante avec l’élévation de la température. 

En même temps, la résistance relative au second segment augmente avec la température. Il est 

important de noter que la diminution de la chute de tension au niveau de la diode compense 

l’élévation de la résistance du canal. Ceci conduit à une augmentation relativement faible de la 

chute de tension de l’IGBT avec l’augmentation de la température 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure I.29. Les caractéristiques de transfert de l’IGBT à des températures T=-55°C, T=25°C et T=125°C 

La figure I.29 montre les caractéristiques de transfert simulées du modèle Spice de l’IGBT à  

des températures T= -55°C T=25°C et T=125°C. Puisque les caractéristiques de transfert n’ont de 

signification que pour la région de saturation, nous avons fixé la tension d’alimentation à VCE= 5V. 

I.7.9.2. L’effet de la température sur la tenue en tension 

Il s'agit de la mesure de la tenue en tension (breakdown voltage). Lors du dimensionnement 

il faut tenir compte, avec une marge de sécurité, de la tension correspondant à la valeur minimale de 

fonctionnement. Cette tension se mesure en appliquant une tension nulle entre Grille et Émetteur 
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VGE=0, et en observant l'accroissement du courant de collecteur IC. La tension VBR(CES) correspond à 

un courant de Collecteur de 250μA [42]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 1.30. La caractéristique tenue de tension en fonction de Température de jonction de l’IGBT  

I.7.10. Conclusion  

Le modèle proposé dans ce chapitre est valable uniquement dans le domaine de 

fonctionnement de l’IGBT, et il ne peut pas prévoir une éventuelle destruction du composant suite à 

une surtension ou à un courant élevé. Or cette prévention fait partie des principales tâches 

demandées aux simulateurs de circuit. En plus l’implantation du modèle de Hefner suppose soit 

l’accès au code du simulateur soit la disposition d’une version de SPICE offrant une ouverture qui 

permet d’intégrer des modèles propres à l’utilisateur. Ceci représente donc une limitation 

supplémentaire. 
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II.1 Introduction  

Le silicium, du fait de ses caractéristiques et de son abondance, est le semi-conducteur le 

plus utilisé. Les composants de puissance ont bénéficié du développement technologique et des 

propriétés du silicium. Mais il faut concevoir des dispositifs permettant de travailler dans des 

conditions de plus en plus difficiles : augmentation de la température de fonctionnement, 

diminution de la taille des composants et augmentation des courants et tensions [44]. Les 

composants électroniques basés sur le silicium peuvent cependant présenter des limites 

fonctionnelles. Depuis peu, l’électronique de puissance utilise certains semi-conducteurs à large 

bande interdite dans le cadre d’utilisations à haute température et une plus grande puissance. Le 

carbure de silicium(SiC) a été découvert « accidentellement » par Berzelius en 1824 [45]. Grâce à 

ses bonnes propriétés physiques telles qu’une importante largeur de bande d’énergie interdite, une 

grande mobilité, et une bonne conductivité thermique, le SiC est un matériau typique à large bande 

qui est appelé semi-conducteur de troisième génération après le silicium (Si) et l’arséniure de 

gallium (GaAs) [46]. 

Dans la première partie de ce chapitre, les propriétés physiques et les technologies de 

fabrication de SiC vont être présentées. Ensuite, la deuxième partie expose la diode Schottky en SiC 

et la technologie de la protection périphérique. De plus, les travaux sur la diode SiC-4H et le 

transistor MOSFET SiC seront abordés car ce travail de thèse porte sur la conception d’une diode et 

d’un transistor MOSFET en SiC.  

II.2  Propriétés électriques de SiC 

Le carbure de silicium appartient à la classe des matériaux généralement désignés sous le 

nom de semi-conducteurs à grand Gap. Ceci signifie que l'espace d'énergie, dit interdit (ou Gap) 

entre la bande de valence et la bande de conduction est plus grand que pour le silicium. Il implique 

par exemple, qu'il est moins probable que les électrons thermiquement excités franchissent le Gap.  

Parmi les nombreux polytypes de SiC, le 4H-SiC est le plus attrayant dû à la mobilité de 

porteurs plus élevée [47]. Certaines des propriétés électriques des polytypes SiC comparées à 

quelques autres semi-conducteurs sont énumérées dans le tableau II.1. Le silicium (Si) et l'arsenic 

de gallium (GaAs) sont des semi-conducteurs traditionnels. Le nitrure de gallium (GaN) et le 

diamant (C) sont comme le SiC également considérés comme futurs matériaux semi-conducteurs de 

puissance [48]. La concentration en porteurs intrinsèque ni
 
est déterminée par l'énergie de la bande 
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interdite EG
, 

ainsi que la densité effective de la bande de conduction NC
 
et de valence NV. La 

concentration en porteur intrinsèque est définie comme : 

 
  𝑛𝑖 𝑇 =  𝑁𝐶𝑁𝑉𝑒𝑥𝑝

(
−𝐸𝐺
2𝐾𝑇

)   (II-1) 
 

La concentration intrinsèque augmente avec la température, lorsqu’elle dépasse le dopage de la 

région faiblement dopée le composant ne peut plus fonctionner. La très petite concentration 

intrinsèque du SiC lui confère un faible courant de fuite même à température élevée.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.1. Variation de la densité de porteurs intrinsèques de différents matériaux en fonction de la 

température [47] 

 

La Figure 2.1 présente la variation de la densité de porteurs intrinsèques en fonction de la 

température pour les quatre semi-conducteurs considérés. La température maximum d’utilisation 

présentée dans le Tableau II-1 est la température pour laquelle la concentration de porteurs 

intrinsèques calculée vaut 10
13 

cm
-3

.  

Les très bonnes mobilités des électrons et des trous dans le carbure de silicium permettent le 

passage de fortes densités de courant. Sa haute conductivité thermique facilite la dissipation 

thermique, paramètre important étant donné l’augmentation actuelle des densités de puissance. 

Enfin, la large bande interdite garantit une immunité plus grande aux radiations, laquelle peut être 

utile dans le cadre d’applications spatiales ou nucléaires, par exemple. Parmi les semi-conducteurs à 

large bande interdite envisagés, le SiC. La combinaison de ces propriétés fait du SiC un candidat 

idéal pour la fabrication de composants d’électronique de puissance [50]. Le champ de rupture 

(critique) des matériaux étant lié à leur énergie de bande interdite [51], les semi-conducteurs grands 
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gaps offrent des propriétés de tenue en tension exceptionnelles. De plus, une bande interdite large 

induit une faible densité de porteurs intrinsèques, ce qui rend possible une utilisation des 

composants à plus haute température sans dénaturer les propriétés semi-conductrices du matériau. 

 Le SiC a un champ électrique critique EC
 
environ dix fois plus grand que celui du silicium, la 

tension de claquage pour une diode plane NPT de largeur infinie est donnée par: 

 
VB =

ECWB

2
=

qND

2ε
WB

2 (II-2) 

 

 

Pour la même tension de claquage, l’épaisseur de la région de désertion WB sera environ 10 fois 

plus mince que pour le silicium, et le dopage ND
 
sera environ 100 fois plus élevé. Il en résulte une 

diminution importante de la résistance spécifique (Equation II-1). Il faut cependant prendre en 

compte la mobilité des électrons et la constante diélectrique inférieure dans le SiC, l'avantage en 

terme de résistance spécifique correspond à un rapport situé entre 300 et 800 en faveur du SiC [49]. 

 
RON =

WB

qunND
=

4VB
2

εμnEC
3 (II.3) 

 

La montée en fréquence est favorisée par une vitesse de saturation deux fois plus élevée des 

porteurs dans le SiC, ce qui augmente la rapidité de commutation. La constante diélectrique plus 

faible diminue la capacité de jonction et donc réduit les pertes en commutation.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.2. Limite de la résistance spécifique à l’état passant en fonction de la tension de claquage [50]. 
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La figure II-2 montre clairement la supériorité du SiC par rapport au silicium. On peut noter 

également que pour un composant unipolaire avec des pertes à l’état passant convenable, la limite 

du Si est environ 1 kV, le SiC permet de réaliser un composant dépassant 10 kV. 

 

Propriétés  Si  GaAs  3C-SiC 4H-SiC 6H-SiC GaN  C  

Bande interdite 

(eV)  
1,12  1,42  2,3  3,26  2,96  3,4  5,45  

Champ critique 

(MV/cm)  
0,3  0,4  2  3,5  2,4  3,3  5,6  

Vitesse 

saturation 

(x10
7 

cm/s)  

1  2  2,5  2  2  2,5  2,7  

Mobilité 

(cm
2

/V.s)  

Electron  

Trou  

 

 

1200  

420  

 

 

6500  

320  

 

 

750  

40  

 

 

1000  

115  

 

 

370  

90  

 

 

1000  

30  

 

 

1900  

1600  

Concentration 

intrinsèque 

(cm
-3

)  
1,5x10

10

 2,1x10
6

 6,9  8,2x10
-9

 2,3x10
-6

 1,6x10
-10

 1,6x10
-27

 

Constante 

diélectrique 

relative  

11,9  12,8  9,6  10  9,7  8,9  5,5  

Conductivité 

thermique 
(W/cm.K)  

1,5  0,5  4,9  4,9  4,9  1,3  20  

Température 

maximum 

d’utilisation 
Tmax (°C) 

140 - - 760 - 800 1350 

 
Tableau II.1 : Comparaison des propriétés électriques des matériaux semi-conducteurs de puissance (Si et 

GaAs) et les matériaux semi-conducteurs à grand gap (SiC, GaN et diamant) [51]. 
 

La conductivité thermique élevée du SiC permet une évacuation plus aisée de la chaleur, donc 

en principe autorise des densités de puissance plus élevées par rapport au silicium et au GaAs [52].  

Après avoir comparé les caractéristiques électriques des matériaux semi-conducteurs de puissance, 

nous allons énumérer les avantages et les points faibles des composants SiC face aux composants 

silicium. 
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Avantages  

 Les composants de puissance en SiC ont des tensions de claquage maximales plus 

élevées en raison de leur champ électrique critique plus important. Par exemple les 

diodes Schottky silicium commercialisées ont typiquement une tenue en tension 

inférieure à 300V, alors que les diodes Schottky SiC commercialisées possèdent 

actuellement un calibre en tension de 1200V.  

 Le SiC a une forte stabilité chimique et physique car son énergie de liaison est très 

élevée (5 eV).  

 Pour les composants unipolaires de calibre en tension identique, les composants de 

puissances en SiC ont une résistance spécifique plus faible, car la zone de tenue en 

tension est plus mince et plus dopée. Ainsi les pertes en conductions sont plus faibles.  

 Les composants bipolaires en SiC ont un courant de recouvrement moins important, 

réduisant ainsi les pertes en commutation.  

 Avec la réduction des pertes en commutation un composant bipolaire SiC peut 

fonctionner à plus hautes fréquences (jusqu'à 20MHz) que les composants en silicium.  

 Le SiC a une conductivité thermique plus élevée et donc profite d’un meilleur 

refroidissement.  

  Le SiC peut être utilisé à haute température. Les composants SiC fonctionnent jusqu’à 

600°C, tandis que ceux en silicium peuvent fonctionner à une température de jonction 

inférieure à 150°C.  

Inconvénients  

 La tension de diffusion de l’ordre de 3V rend moins intéressante l’utilisation du SiC 

dans la gamme des composants bipolaires (diodes PiN et thyristors) de moyenne tension 

(U<1000V).  

 Le prix des composants SiC est élevé à cause de la difficulté d’élaboration du cristal et 

du rendement de fabrication faible due aux nombreux défauts : le prix d’une diode 

Schottky SiC 600V 4A est de 7$, alors que celui d’une diode PiN silicium du même 

calibre est inférieur à 1$.  

 La disponibilité des composants est limitée car encore peu sont commercialisés.  
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 Les boîtiers de composants hautes température n’ont pas encore été développés, donc les 

composants SiC encapsulés ne peuvent pas être utilisés à haute température.  

Beaucoup d’inconvénients sont normaux en considérant que la technologie du SiC n'est pas 

encore totalement mature. Le SiC rend possible l’électronique de puissance, pour les applications 

hautes tensions et hautes températures. D’autre part les faibles pertes en conduction des diodes 

Schottky SiC améliorent le rendement, ce qui est déjà intéressant dans le domaine de la basse 

tension (<1200V) à haut rendement [53]. 

Les caractéristiques citées précédemment permettent des améliorations significatives dans 

une grande variété d’applications et de systèmes. Un premier avantage est la réduction des 

composants en série pour avoir les mêmes performances dans des applications à haute tension. Le 

deuxième avantage réside dans la réduction des systèmes de refroidissement due à la capacité du 

SiC à fonctionner à haute température.  

La figure II.3, présente quelques propriétés électriques sous forme graphique du SiC par 

rapport au Si. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.3.  Propriétés électriques de SiC comparées au Si, les valeurs sont normalisées par rapport au Si 

[54] 

II.2.1 Facteurs de mérite 

Afin de faciliter le choix du composant RF en fonction de l’utilisation envisagée, nous avons 

à notre disposition différents facteurs de mérites [55] regroupant l’ensemble des technologies du 

marché pour les applications micro-ondes de puissance. Les trois facteurs de mérite les plus 
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représentatives [56] sont les facturs de mérite Johnson (notée Johnson Factor of Merit), Baglia 

(notée Baglia’s Factor of Merit) et de Keys  qui ont pour définitions : 

 
𝐽𝐹𝑀 =

𝐸𝐶𝑉𝑠𝑎𝑡

2𝜋
 (II-4) 

 

 𝐵𝐹𝑀 = 𝜀𝑟𝜇𝑛𝐸𝐶
3 (II-5) 

 

 
𝐾𝐹𝑀 = 𝜆 

𝑐𝑣𝑠𝑎𝑡

4𝜋𝜀𝑟
 (II-6) 

 

avec r qui est la constante diélectrique relative du matériau, dans la littérature les facteurs de 

Johnson, Keys et de Balglia sont généralement normalisées par rapport au Silicium: 

 
𝐽𝐹𝑀𝑟𝑎𝑡𝑖𝑜 =

𝐽𝐹𝑀

𝐽𝐹𝑀𝑠𝑖𝑙𝑖𝑐𝑖𝑢𝑚
 

(II-7) 

 

 
𝐵𝐹𝑀𝑟𝑎𝑡𝑖𝑜 =

𝐵𝐹𝑀

𝐵𝐹𝑀𝑠𝑖𝑙𝑖𝑐𝑖𝑢𝑚
 

(II-8) 

 

 
𝐾𝐹𝑀𝑟𝑎𝑡𝑖𝑜 =

𝐾𝐹𝑀

𝐾𝐹𝑀𝑠𝑖𝑙𝑖𝑐𝑖𝑢𝑚
 (II-9) 

                                                                                                                                                                                                                                                           

Matériau JFM KFM BFM JFMratio BFMratio 

Si 1 1 1 1 1 

SiC-3C 65 1.6 33.4 - - 

SiC-4H 180 4.61 130 20 584.8 

SiC-6H 260 4.68 110 - - 

GaAs 7.1 0.45 15.6 1.3 15.8 

GaN 760 1.6 650 22 676.8 

C 2540 32.1 4110 - - 
 

Tableau II.2  Facteurs de mérite de JFM, KFM et BFM pour plusieurs semi-conducteurs en comparaison 

avec le silicium [57].  

 

Dans le domaine des basses fréquences, la supériorité des composants unipolaires en SiC par 

rapport au Si provient de la réduction de l’épaisseur de la région de dérive qui supporte la tension. 

Ceci conduit à une réduction significative de la résistance à l’état passant RON. En haute fréquence 

cette supériorité est due à l’effet de la réduction de la surface active du composant, qui conduit à 

une capacité plus faible. Le Tableau II-3 permet de faire ressortir que si l’on considère le JFM ratio, 

qui prend en compte la puissance et la fréquence, ou le BFM ratio, qui privilégie la puissance, les 
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matériaux grand gap (et tout particulièrement le matériau GaN) paraissent les meilleurs pour des 

applications de puissance RF. 

Les principaux avantages à travailler avec les composants en SiC sont résumés dans le tableau 

II.3. 

Caractéristique du matériau Caractéristique du 

composant 

Aspects du système intégrant 

ces composants 

Haut champ critique Haute tension pour les 

composants unipolaire 

↑ Haute tension 

↓ Pertes 

Haute mobilité d’électrons Faible résistance spécifique ↑ Fréquence de commutation 

Faible concentration de 

porteurs intrinsèque 

Fonctionnement à haute 

température 

↓ Surface du dispositif 

↑ puissance 

Haute conductivité thermique Faible densité de pertes ↓ Système de refroidissement 

Tableau II.3 : Résumé des caractéristiques du matériau SiC et du dispositif employant le SiC [57] 

II.2.2 Conclusion 

Les formidables progrès réalisés ces dernières décennies en électronique de puissance ont été 

rendus possibles par les progrès des procédés technologiques de traitement du silicium. 

Aujourd’hui, les limites imposées par les propriétés intrinsèques du silicium au développement de 

l’électronique de puissance ouvrent la voie au développement de nouvelles technologies, 

notamment basées sur l’utilisation des matériaux à large bande interdite. Parmi ces derniers, le 

carbure de silicium présente les propriétés les plus prometteuses ; il constitue donc un candidat idéal 

pour la réalisation de composants de puissance permettant de repousser les compromis actuels. 

Dans le paragraphe suivant, nous allons passer en revue l’état de l’art des composants SiC. 

II.3 Les composants de puissance en SiC 

II.3.1. Présentation de Carbure de Silicium 

 Le carbure de silicium possède des qualités indéniables pour les applications de puissance. 

Ainsi, de nombreux chercheurs ont travaillé sur la réalisation de démonstrateurs tels que les diodes 

(Schottky ou bipolaire), les JFETs, MOSFET et thyristors [58]. La mise au point de certains 

composants a pu mettre en valeur de manière significative, les meilleurs performances du SiC par 

rapport au Si pour les très hautes tensions. Les travaux de certains groupes ont mené à la 

commercialisation de composants de puissance en SiC qui sont disponible depuis quelques années. 
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La réalisation de composants de puissance en SiC impose des opérations différentes de celle des 

composants en Si dû à ses propriétés physicochimiques. Par exemple l’impossibilité de doper par 

diffusion implique la nécessité du dopage localisé par implantation ionique, ou encore des structures 

gravées pour atteindre les couches enterrées. La mise en place des protections périphériques 

nécessite très souvent une gravure du SiC pour la protection mesa. Dans le cas du SiC, la gravure 

chimique s’avère très difficile voir impossible et la gravure par plasma s’impose [59]. Dans cette 

partie, un état de l’art des différents démonstrateurs réalisés jusqu’à présent est présenté. 

II.3.2. Généralités sur  les diodes de puissance en SiC (PiN, JBS et Schottky) 

Les diodes sont les plus simples semi-conducteurs et sont utilisées dans presque tous les 

convertisseurs de puissance. Deux types de diodes sont utilisés: les diodes bipolaires (PiN) et les 

diodes Schottky. Pour les convertisseurs de faible tension les diodes Schottky sont préférées car 

elles sont plus rapides que les diodes PiN, elles ont une chute de tension à l’état passant plus faible 

et de plus faibles pertes en commutation [60]. Cependant pour les applications de plus forte tension 

(>300V), les diodes Schottky en silicium sont peu utilisées, car leurs courants de fuites se dégradent 

rapidement. Dans ce cas des diodes bipolaires sont préférées [61].  

Les premières diodes Schottky SiC commercialisées possédaient une tenue en tension de 

600V. Puis avec la maturation de la technologie SiC sont apparues les diodes Schottky 1200V, ce 

qui permet de remplacer les diodes PiN en silicium du même calibre en tension [62].  

Il existe un troisième type de diodes de puissances SiC appelé JBS. Ces diodes ne sont pas 

employées dans l’industrie car elles sont encore au stade expérimental. Cette technologie combine 

les avantages d’une diode Schottky en direct (faible tension de seuil à l’état passant et peu de 

charges stockées) et d’une diode bipolaire en inverse (tenue en tension élevée et faible courant de 

fuite).  

II.3.3. Le marché des Diodes en SiC  

Comme nous l’avons déjà évoqué précédemment, dans la gamme des interrupteurs de 

puissance non-commandables en SiC, seules les diodes Schottky et JBS sont commercialisées à ce 

jour. Infineon [45] en 2001 est le premier fabricant de semi-conducteur à mettre sur le marché une 

diode Schottky SiC, et elle a pour appellation commerciale « TM ». Pour concurrencer Infineon sur 

ce marché, d’autres fabricants ont suivi, comme Cree [45], Microsemi [45], STMicroelectronics 

[45] ou encore Semisouth [45]. Nous tenons à préciser que les concurrents d’Infineon sont toujours 
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présents aujourd’hui sur le marché de la diode Schottky SiC, avec comme nouveau venu en 2010 le 

fabricant japonais Rohm [45]. En ce qui concerne la diode JBS (ou MPS) SiC, a priori seule 

Infineon a commercialisé ce type de dispositif. Nous rappelons que la diode JBS SiC d’Infineon, 

d’appellation commerciale « diode Schottky de seconde génération» est arrivée sur le marché en 

2006. Puis en 2009, une évolution de cette diode JBS SiC d’Infineon a été introduite sur le marché, 

elle a pour appellation commerciale « diode Schottky de troisième génération» [63]. 

II.3.4. La diode PiN  

Une diode PiN est fabriquée par l’association d’une région semi-conductrice de type P (ions 

accepteurs) et d’une région semi-conductrice de type N (ions donneurs). Pour les composants de 

forte tenue en tension, la région de type N est divisée en une région fortement dopée N
+ 

et une 

région faiblement dopée N
-
 tel qu’il est représenté sur la figure II.4. La région N

-
 est appelée (base) 

ou « région centrale ». 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.4. Structure d’une diode bipolaire de puissance. 

Lorsque la diode est polarisée en direct, les ions de la région fortement dopée N
+

 

vont fournir des 

électrons et celle de type P
+

 

des trous. A la jonction de la région P
+

 

et N
- 

les électrons vont se 

recombiner avec les trous qui se sont déplacés de P
+ 

par diffusion. La forte diffusion supprime la 

neutralité électrique de chacune des régions. Appauvrie en trous, la partie de région P
+

 

située juste 

au dessus de la jonction se charge négativement part la présence des ions accepteurs fixes, tandis 

que la région N
- 
située immédiatement en dessous de la jonction se dégarnit en électrons libres et se 

charge positivement. Le phénomène de diffusion entraîne donc l’apparition d’une ZCE. Le champ 

électrique interne créé par les atomes ionisés s’oppose à l’extension du phénomène de diffusion : il 
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a tendance à repousser vers la région P
+

 

des trous en provenance de la région N
-
, et inversement 

pour les électrons libres. Il résulte du mouvement des porteurs majoritaires un courant de diffusion, 

somme des courants des électrons libres et des trous. Tous les trous diffusant dans la région N
-
 

ne 

pouvant pas s’y recombiner instantanément, il y a au voisinage de la ZCE dans la région N
- 

un 

excédent de charges positives qu’on appelle charge de diffusion, ou charge stockée. Cette charge 

résulte directement de l’injection du courant de diffusion des trous à travers la jonction. Ce 

phénomène est identique pour les électrons dans la région P
+
. Il y a donc simultanément une charge 

stockée dans la région P
+

 

et une charge stockée dans la région N
-
. L’existence de ces charges 

stockées a une importance considérable en régime transitoire, et explique notamment qu’une diode 

ne puisse pas passer instantanément de l’état conducteur à l’état bloqué. Il faut un certain temps 

pour que disparaisse la charge stockée totale : le temps pendant lequel la jonction PN peut conduire 

en inverse.  

Quand une tension inverse est appliquée, les trous de la région P
+

 

et les électrons de la 

région N
+

 

vont s’écarter de la jonction pour empêcher l’écoulement du courant. Dans l’état 

d’équilibre, le courant de fuite a principalement (à température pas trop élevée) pour origine la 

génération thermique. 

La ZCE s’agrandit avec l’augmentation de la tension appliquée, faisant ainsi croître le 

champ électrique maximal. Quand la ZCE devient supérieure à l’épaisseur de la base il y a 

pincement de la zone centrale. Lorsque le champ électrique devient suffisamment important, les 

porteurs accélèrent dans la ZCE et acquièrent de l’énergie pour ioniser les atomes du réseau et ainsi 

créer des paires électron-trou, qui accélérées à leur tour peuvent provoquer l’ionisation d’autres 

atomes. Ce phénomène est appelé la génération par ionisation. Le claquage par avalanche survient 

lorsque le phénomène de multiplication s’emballe, le courant de fuite tend théoriquement vers 

l’infini. La tension de claquage est déterminée pour une valeur de courant de fuite donnée.  

La tension de claquage dépend de l’épaisseur de la base, ainsi que de la valeur de son dopage. Il est 

nécessaire d’effectuer un compromis entre la tenue en tension et une faible chute de tension à l’état 

passant. Dans la pratique la profondeur de la base et son dopage sont situés dans la région de coude 

(Figure II.4). 

En raison de leur nature bipolaire, les pertes en conduction d'une diode PiN diminuent quand 

la température augmente. Il n’existe pas encore de diode bipolaire SiC commercialisée. Les 

composants actuels sont des prototypes de laboratoire. Une diode bipolaire réalisée à un calibre en 

courant de 50A, avec une tension de claquage de 10kV [62]. La tenue en tension la plus importante 

d’une diode PiN SiC réalisée est de 19kV [63]. 
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II.3.5. La diode JBS  

La diode JBS aussi appelé MPS consiste à implanter des zones dopées P
+

 

dans une diode 

Schottky (Figure II.4). Une section transversale d'une diode JBS fonctionnant en polarisation 

directe et inverse est montrée sur la figure II.5.  

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.5. Structure d’une diode JBS de puissance. 

La zone hachurée de la figure II.6 (a) représente le courant traversant la diode JBS à l’état passant, 

tandis que les pointillés de la figure II.6 (b) délimitent les zones de désertion de la diode à l’état 

bloqué. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 2.6. Courant à l’état passant (a) et zone de déplétion à l’état bloqué (b) d’une diode JBS. 

 

Pour une tension directe inférieure à 3V seulement les régions Schottky de la diode JBS SiC 

conduisent. La chute de tension à l’état passant du composant est déterminée par la résistance de la 

région N
-
, la hauteur de barrière du métal Schottky, et l’aire relative entre la région Schottky et les 

régions implantées P
+
. La hauteur de barrière du métal Schottky doit être assez basse pour obtenir 

une faible chute de tension à l’état passant. A mesure que la polarisation inverse augmente, les 
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régions de désertion adjacentes aux régions implantées P
+

 

pincent le courant de fuite provenant des 

contacts Schottky du composant. Le courant de fuite dans les régions Schottky se produit en raison 

de l’abaissement de la barrière Schottky à la jonction métal-N
-
. La présence des régions implantées 

P
+

 

réduit le champ électrique à la jonction métal-N
-
.
 
 

La diode JBS est soumise à un compromis entre la valeur de la tension à l’état passant et le courant 

de fuite. Les paramètres de conception qui affectent ce compromis sont :  

 l’aire relative de la région implantée P
+
,  

 la géométrie et la disposition (en bordure ou réparties le long de la région Schottky) des 

régions implantées P
+
.  

Une importante aire implantée P
+ 

a comme conséquence l’augmentation de VF en raison 

d'une plus petite aire conductrice, mais réduit le courant de fuite due à un pincement plus efficace 

de la région Schottky. Un bon compromis correspond à une surface de région Schottky représentant 

la moitié de la surface totale implantée P
+

 

[64].  

La courbe caractéristique en inverse de la diode JBS est beaucoup plus semblable aux diodes 

PiN qu’aux diodes Schottky. La diode JBS montre une grande rapidité de commutation au blocage 

et un faible recouvrement résultant de la capacité de jonction des régions de déplétion [65].  

Les diodes JBS possèdent un coefficient de température positif, ce qui fait croître les pertes 

en conduction avec l’augmentation de température, alors que les pertes en commutation diminuent. 

Actuellement il n’existe pas de diodes JBS SiC commercialisées. Les prototypes les plus 

performants réalisés ont un calibre de 1500V-4A [65] et 1200V-15A [66]. 

II.3.6. Diodes Schottky de puissance 

Les diodes Schottky sont utilisées beaucoup plus dans les applications de puissance car elles 

possèdent une faible tension de seuil à l’état passant et ne génèrent pas de pertes en commutation. 

Les pertes de puissance sont donc plus faibles pour ce composant que pour les diodes PN classiques 

[67]. Les pertes thermiques sont alors réduites et les dissipateurs thermiques à installer sont donc 

plus petits. Les diodes Schottky sont également très présentes dans les applications radiofréquences 

grâce à leur grande vitesse de commutation et à leur aptitude à fonctionner à haute fréquence. La 

réalisation de ces diodes avec du SiC permet de dépasser les performances des diodes en silicium et 

ainsi, d’offrir de meilleures performances aux circuits qu’elles intègrent. Prenons, par exemple, le 

convertisseur PFC (ou « Power Factor Correction » en anglais) utilisé dans le but de corriger le 
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courant déformé délivré par le secteur, surtout à forte puissance. L’utilisation de diodes Schottky 

600V en SiC dans ce type de circuit permet d’accroître le rendement de 2% par rapport au 

rendement fourni par un circuit composé d’une diode redresseuse ultra rapide en silicium [68]. En 

plus d’un meilleur rendement, la taille du circuit et en particulier des composants passifs (capacités 

et inductances) est considérablement réduite. La figure II.6 montre la comparaison d’un PFC 

fabriqué avec des diodes Schottky en silicium et un PFC constitué de diodes Schottky en SiC. On 

constate également que la fréquence de commutation est 2,5 fois plus élevée avec les diodes SiC 

puisque l’on passe d’une fréquence de commutation de 80kHz avec le silicium à 200kHz avec le 

SiC. Le SiC contribue ainsi fortement à l’intégration de puissance. 

Plusieurs études ont été réalisées pour évaluer les performances des diodes Schottky-SiC par 

rapport aux diodes PN-Si. Chang, [69]. Dans son étude, a réalisé une comparaison des performances 

d’une diode Schottky-SiC 1200V avec une diode PiN-Si 1200V. En mode de conduction directe et 

pour une densité de courant de 150 A/cm², les chutes de tension mesurées à la température ambiante 

étaient de 1.74V et de 2.48V pour la diode Schottky-SiC et la diode PiN-Si respectivement. A la 

température de 150°C et pour la même densité de courant, la chute de tension directe de la diode 

Schottky-SiC augmente pour atteindre la valeur de 2.15 V, en revanche la chute de tension de la 

diode PiN-Si diminue à une valeur de 1.73V. Le comportement dynamique des deux diodes a été 

évalué dans un bras d’onduleur dont les interrupteurs utilisés étaient des IGBT-Si. Les 

caractéristiques de recouvrement inverse des deux diodes ont été mesurées pour un di/dt de 2000 

(A/cm²)/μs et pour une tension inverse de 300V. Le courant de recouvrement inverse mesuré de la 

diode Schottky-SiC était beaucoup plus faible que celui de la diode PiN-Si. Avec l’augmentation de 

la température, le courant de recouvrement inverse de la diode Schottky-SiC n’a pas présenté une 

variation significative contrairement à la diode PiN-Si, qui a présenté une dégradation de ses 

caractéristiques en commutation en fonction de la température. A 150°C la charge stockée mesurée 

pour la diode Schottky-SiC était 20 à 30 fois inferieure que celle mesurée de la diode PiN Si [70]. 

Par conséquent, Chang [70] à montré que le remplacement des diodes PiN-Si par des diodes 

Schottky-SiC dans une cellule de commutation avec des IGBT, conduit à une réduction des pertes 

totales de 30% .Il a également montré que ce remplacement contribue à diminuer les contraintes de 

l’IGBT par les surcourants et les surtensions produites lors de la commutation. La majorité de ces 

réductions est due à la grande vitesse de commutation des diodes Schottky par rapport aux diodes 

PN. Cette vitesse est due au fait que la diode Schottky-SiC est un composant unipolaire, son courant 

est transporté par un seul type de porteurs qui sont majoritaires. Par conséquent, elle ne possède pas 

de charge stockée à évacuer lors de la commutation [71]. 
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Figure II.7. Structure simplifiée de la diode Schottky. 

II.3.7. Conclusion 

Le choix d’un type de diode dépend de nombreux paramètres du composant tel que la tenue 

en tension, la densité de courant à l’état passant, la densité de courant inverse acceptable, la 

température de fonctionnement et la fréquence de commutation.  Dans chacun de ces domaines les 

diodes de puissance en SiC sont plus performantes que les diodes en silicium. Leur calibre en 

tension nettement supérieur permet de simplifier les circuits en limitant la mise en série de 

composants. La grande stabilité en température et la bonne conductivité thermique permet de 

réduire la taille du système de refroidissement, ainsi que fonctionner dans un environnement à haute 

température. La faible résistance à l’état passant et la réduction des pertes en commutation améliore 

le rendement du système. Enfin la densité de courant élevée et la possibilité de fonctionner à haute 

fréquence permettent de réduire les dimensions des composants semi-conducteurs ainsi que les 

capacités et les inductances du convertisseur. 

II.4  Diode étudiée  

Dans ce chapitre nous nous intéressons à la caractérisation électrique d’une diode Schottky en  

SiC. Cette diode possède une tenue en tension théorique de 5kV dans un milieu isolant de type SF6, 

et un calibre en courant de 230 mA sous 5V. Elle est bondée sur des plots en bordure du support 

afin de faciliter son utilisation dans un circuit de caractérisation [72]. 
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II.4.1. Diode Schottky en SiC 

L’utilisation de diode Schottky de puissance en SiC en remplacement des diodes bipolaires en 

silicium permettrait d’obtenir de bien meilleures tenues en tension, densités de courant et vitesses 

de commutation. La diode Schottky est un composant unipolaire pour lequel le phénomène de 

recouvrement de charges lors de la commutation n’apparaît pas. Les diodes Schottky en SiC allient 

donc vitesse de commutation, tenue en tension et haut rendement. Pour comparaison, les 

composants Schottky en silicium ont des tensions de claquage inférieures à 100V, alors que celles-

ci sont supérieures à 200V et inférieures à 10kV avec la technologie SiC. La figure II.18 présente 

les tensions de claquage de diodes Schottky planes 6H et 4H calculées, simulées et celles reportées 

dans la littérature en fonction du dopage de la zone n. De plus, le SiC permet d’obtenir des tensions 

seuils et des résistances à l’état passant très faibles par rapport au silicium [73]. Les premiers 

composants Schottky de puissance en SiC-4H ont été réalisés par Itoh et Al [74]. Depuis, de 

nombreuses valeurs de hauteur de potentiel ont été reportées dans la littérature [75]. Il apparaît que 

pour le SiC-4H de type n la hauteur de barrière dépend de façon linéaire du travail de sortie du 

métal (figure II.19). 

 

 

 

 

 

 

 

 
Figure II.18. Comparaison des tensions de claquage obtenues par résolution analytique, simulation et 

données expérimentales pour des diodes Schottky plane en 4H et 6H [76] 
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Figure II.19. Illustration de diodes Schottky 4H [76] 

II.4.2. Physique du semi-conducteur de la diode Schottky SiC 

II.4.2.1. Description du composant 

Dans la panoplie des composants utilisés dans l'électronique et particulièrement l'électronique 

de puissance, la diode Schottky constitue sans doute le plus simple composant semi-conducteur que 

l'on puisse faire: dans le principe ce composant ne requiert qu'un « bloc» de semi-conducteur 

homogène, dopé N ou P, et un contact métallique un peu spécial sur l'une de ses deux faces, dit 

contact Schottky [77]. 

Ce contact est constitué d'un dépôt métallique à la surface du semi-conducteur, et sert par la 

même occasion à réaliser les amenées de courant du composant. Plusieurs comportements 

électriques sont possibles lorsque l'on réalise une telle interface. En particulier deux types de 

contacts métal-semi-conducteur sont fréquemment utilisés en électronique : les contacts dits 

ohmiques et les contacts Schottky ou redresseurs. Un contact Schottky ne diffère d'un contact 

ohmique que par le décalage qui existe entre le travail de sortie du métal (Φmétal) et le travail de 

sortie du semi-conducteur (Φsc), délibérément différents. De ce décalage naît l'effet redresseur, mis 

en- œuvre dans les diodes Schottky. Les propriétés intrinsèques du semi-conducteur et du métal 

fixent la hauteur de la barrière de Schottky, responsable de la chute de tension de jonction à l'état 

passant du redresseur [78].  

Un autre aspect des diodes à base de jonction Schottky est qu'elles ne font appel qu'aux 

porteurs majoritaires du semi-conducteur choisi. Ceci a pour conséquence une absence de 
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modulation des zones de conduction, donc une conduction exclusivement de -type ohmique, qui se 

traduit entre autre par une absence de recouvrement du composant à la commutation. 

La propriété de conduction par porteurs majoritaires donne toute son importance à la mobilité de 

ces porteurs, qui doit être la plus forte possible pour diminuer la résistance série RON du composant 

lors de la conduction. C'est pourquoi les diodes Schottky sont la plupart du temps réalisées sur 

matériau N, car la mobilité des électrons est souvent supérieure à celle des trous, et le dopage N est 

plus facile à réaliser [79]. C'est le cas en particulier sur SiC-4H: l'azote présent lors de la synthèse 

du matériau est responsable d'un dopage de type N, les porteurs majoritaires sont dans ce cas des 

électrons. Ce sont donc les électrons qui sont responsables des courants dans la diode, à l'exclusion 

des trous négligeables dans les phénomènes de conduction. Les diodes prototypes réalisées, sur 

matériau N. On constate la présence de plusieurs -zones supplémentaires, en plus de la jonction 

Schottky proprement dite. En particulier, la fonction redresseur exige une périphérie du composant 

étudiée, afin de pouvoir supporter une tension inverse, ainsi qu'une zone de semi-conducteur sous la 

jonction destinée à étaler le champ lors de la polarisation inverse, afin d'optimiser le compromis 

tenue en tension / état passant.  

II.4.2.2 Jonction Schottky 

La jonction Schottky est une barrière créée par l'association d'un métal et d'un semi-

conducteur. D'un point de vue théorique, l'effet redresseur d'une telle jonction s'explique par le 

diagramme des bandes des deux constituants, métal et semi-conducteur [80]. Suivant le signe de la 

différence entre le travail de sortie du métal et la distance du niveau de Fermi du semi-conducteur 

au niveau du vide (travail de sortie du semi-conducteur), l'association peut être soit redresseuse 

(Φmétal > ΦSC), soit en régime de bandes plates (Φmétal  = ΦSC) il n'y a alors pas de modification locale 

du diagramme des bandes), soit ohmique (Φmétal < ΦSC). Dans le cas qui nous intéresse ici, le 

diagramme des bandes du métal et du semi-conducteur de type N présente une caractéristique 

redresseuse, et est présentée figure II.20 Pour réaliser une diode Schottky sur matériau N [81], le 

métal choisi doit donc avoir une affinité électronique plus forte que le travail de sortie du semi-

conducteur. Sur SiC-4H faiblement dopé N, l'affinité électronique vaut e.Xsic==4.2eV, il s'agit donc 

de trouver un métal ayant une affinité supérieure (Φmétal > ΦSC), les candidats potentiels étant des 

métaux de transition permettant si possible de réaliser des jonctions relativement stables en 

température. 
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Figure II.20. Diagramme des bandes du métal et du semi-conducteur séparés (à gauche) et en contact 

(à droite) dans le cas d’une jonction métal- semi-conducteur redresseuse à l’équilibre [83]. 

 

Le Palladium Pd (5,12eV), le Platine Pt (5,65eV), ou le Nickel Ni (5,15eV) peuvent ainsi être 

déposés en phase vapeur à la surface du SiC constituant la future jonction (D'après [84]). La hauteur 

de barrière de la jonction Schottky obtenue est directement fonction du travail de sortie du métal. 

Afin d'expliquer le fonctionnement de la jonction Schottky, on fait l'hypothèse que la relation EB = 

e.(ΦMetal - Xsc) est vérifiée et donne la hauteur de barrière. En pratique, les états d'interface qui 

seront abordés dans la suite jouent un rôle prépondérant dans la hauteur de barrière. A l'équilibre 

thermodynamique, et dans le cas où ΦMetal > ΦSC, il apparaît donc à la mise en contact virtuelle du 

métal et du semi-conducteur une barrière de potentielle de hauteur EB = e.(ΦMetal - Xsc) à l'interface. 

C'est la barrière de Schottky. Les travaux de sortie des deux matériaux étant différents et les 

niveaux de Fermi étant horizontaux et alignés dans le métal et le semi-conducteur (fig. II.20), on 

observe un déplacement des électrons du semi-conducteur vers le métal de façon à rétablir 

l'équilibre localement dans la jonction. Il apparaît alors une zone de charge d'espace (ZCE) qui 

correspond dans le semi-conducteur à un défaut d'électrons, et qui a son pendant dans le métal sous 

la forme d'une accumulation d'électrons. L'extension de ces zones de charge d'espace dépend de la 

densité d'état de part et d'autre de la j onction. Elle est négligeable dans le métal (à cause de la très 

grande densité d'état ≈10
22

cm
-3

) mais importante dans le semi-conducteur, d'autant plus qu'il est 

faiblement dopé [85]. 

 A cause de la déplétion locale due à la ZCE, on a une déformation des bandes vers le haut 

dans le cas du dopage N, déformation qui s'étend tout le long de la ZCE. Il y a simultanément 

apparition d'un champ (dû au gradient de charges) et donc d'une tension VD, dite de diffusion, qui 

équilibre la diffusion métal semi-conducteur des porteurs. Cette ZCE peut devenir nulle en régime 
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de bandes plates, c'est à dire pour VD=0, ou VAK = ΦMetal-X = EB/e. Ce régime de bandes plates 

signifie qu'il n'y a pas d'échange d'électrons entre le métal et le semi-conducteur. 

a) Cas de la polarisation directe (VAK > 0)  

On polarise la jonction en direct, c'est à dire en appliquant une tension VAK positive 

(VMétal>Vsemiconducteur), conformément à la fig. II.21. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.21. Structure simplifiée de la diode Schottky polarisée en direct. 

Il apparaît alors un courant IAK (dans le sens métal vers semi-conducteur). Cette tension 

modifie le diagramme des bandes de la fig. II.21 à droite, les niveaux de Fermi du métal et du semi-

conducteur ne sont alors plus alignés, mais décalés de e VAK . 

 

                                           𝑉𝐴𝐾 > 0 → 𝑒. 𝑉𝐷 = 𝑒. 𝑉𝐷(𝑉𝐴𝐾 =0) − 𝑒. 𝑉𝐴𝐾                                             (II-10) 

 

La hauteur de barrière dans le sens métal→semiconducteur n'a pas changé (elle vaut EB), mais 

la barrière semi-conducteur-métal, issue de la déformation des bandes dans le semi-conducteur, s'est 

abaissée de e.VAK, et vaut maintenant e.(VD-VAK). La conséquence de ce décalage est une 

diminution de la largeur de la Zone de Charge d'Espace (ZCE) à l'interface métal→semi-conducteur. 

Le courant qui apparaît alors est dû à la diffusion des électrons du semi-conducteur vers le métal, 

facilitée par cet abaissement de barrière. 

La croissance du courant suit une loi exponentielle (Eq II-11), démontrée par Richardson 

[86] dans le cas d'une cathode métallique dans le vide, le travail de sortie e.ΦMétal, à la température 

T [87]. Ainsi une cathode métallique émet des électrons dans le vide si elle est thermiquement 

activée (émission thermoélectronique), le courant généré est donné par: 

 

 
𝐽 = 𝑅𝑇2 exp  

−𝑒𝜙𝑀é𝑡𝑎𝑙𝑒

𝐾. 𝑇
  (II-11) 
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avec : 

 
𝑅 =

4𝜋𝑒𝑚𝑒𝑘
2

3
 (II-12) 

 

avec R = 120 A.K
-2

.cm
-2

. Dans le cas d'une jonction métal - semi-conducteur à l'équilibre 

thermodynamique et en 'l'absence de polarisation extérieure, les niveaux de Fermi étant alignés, on 

a alors à l'interface métal-semi-conducteur: 

 
𝐽𝐴→𝐾 = 𝐽𝐾→𝐴 = 𝑅∗𝑇2 exp  

−𝐸𝐵

𝐾𝑇
  (II-13) 

avec : 

 
𝑅∗ =

𝑚∗

𝑚𝑒
𝑅 (II-14) 

Les courants émis s'annulant de part et d'autre de la jonction. Cette expression fait apparaître 

la constante de Richardson effective R* qui prend en compte la masse effective des porteurs dans le 

semi-conducteur m*. On peut exprimer ce même courant, en fonction du dopage (sous réserve que 

l’ionisation des dopants soit complète) et de la tension de diffusion VD: 

 

𝐽𝐴𝐾 = 𝐽𝐾𝐴 = 𝑒. 𝑁𝐷 
𝐾. 𝑇

2. 𝜋𝑚𝑒
exp(

−𝑒. 𝑉𝐷

𝐾𝑇
) (II-15) 

 II.4.2.3 Mobilité dans le carbure de Silicium 

Les diodes Schottky, comme les MOSFETs ou d'autres composants à porteurs majoritaires, ne 

présentent pas de modulation de la conductivité du matériau semi-conducteur par injection de 

porteurs, comme c'est le cas dans les composants bipolaires. La résistivité du matériau (notée p, en 

n.m), qui suffit à décrire complètement le phénomène de transport du courant, est donnée par: 
 

 
𝜌 =

1

𝑒. 𝑁. 𝑑. 𝜇𝑛
 (II-16) 

 

Elle fait apparaître, outre le dopage du matériau (qui correspond à la densité de porteurs libres, et 

donc disponibles pour assurer la conduction) la mobilité de ces porteurs, notée μn et exprimée en 

m
2
.V

- 1
.s

- l
 La mobilité est une grandeur macroscopique, caractéristique du matériau et décrivant la 

facilité des porteurs à se déplacer dans le cristal [88]. Elle est différente suivant le type de porteurs: 

les électrons ont des masses effectives plus légères que les trous dans la plupart des semi-

conducteurs et ont ainsi des mobilités supérieures, et anisotropes. La mobilité dépend aussi du 

champ électrique, du dopage et fortement de la température. Etant un paramètre fondamental pour 

le choix du matériau, le dimensionnement et la technologie des composants « à porteurs 

majoritaires », elle a fait l'objet d'importants travaux en vue d'obtenir des modèles fins pour la 
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simulation. Schématiquement et pour les champs faibles, les vitesses d'un électron / d'un trou en 

fonction du champ électrique régnant dans le semi-conducteur s'écrivent respectivement: 

                     𝑉𝑛      = −𝜇𝑛 . 𝐸       𝑒𝑡    𝑉𝑃
     = −𝜇𝑝 . 𝐸                              𝑒𝑛              𝑚𝑠−1                           (II-17) 

II.4.2.4 Sensibilité au champ électrique 

Dans le domaine des forts champs, la vitesse de l'électron (ou du trou) atteint une limite 

physique dite vitesse de saturation des porteurs pour différents matériaux. Dans SiC, cette vitesse a 

fait l'objet de mesures ([89], [90]) et vaut environ 2.10
7
 cm/s à 300K, et décroît avec la température. 

 II.4.2.5 Sensibilité au dopage 

La densité de courant dans le semi-conducteur J en fonction du champ est donnée par la 

densité de porteurs de chaque type traversant une section de semi-conducteur en en temps donné, 

soit, en introduisant les expressions données: 

 𝑗 =  𝑛𝜇𝑛 + 𝑝𝜇𝑝 𝑒. 𝐸      𝑒𝑛      𝐴. 𝑚−1 (II-18) 

 

Dans le matériau N qui constitue les diodes Schottky, le second terme de l'eq. II-18 est négligeable. 

On constate que le courant est donc proportionnel au dopage N. A partir d'une certaine densité de 

dopants notée NREF, les interactions coulombiennes entre les porteurs et les atomes fixes ionisés du 

cristal diminuent la mobilité et limitent l'intérêt du sur dopage dans l'amélioration de la résistivité du 

matériau. Plusieurs travaux tiennent compte de cette limitation dans leurs formulations. 

Les diodes Schottky caractérisées sont produites à partir de substrat Cree Research. Les 

tranches de substrat sont fortement dopées (typiquement 2.l0
18

cm
-3

) pour assurer une faible 

résistance série de la base du composant. Ce fort dopage conduit à une résistance série carrée de 

l'ordre de 0,5mn.cm
2
, compte tenu de la mobilité à ce dopage et cette température soit une résistivité 

p==16mn.cm à 300K. D'autre part, le substrat est épitaxé pour créer la couche faiblement dopée 

destinée à tenir la tension inverse. La couche épitaxie est dopée N à l0
16 

cm
-3

 et mesure 1mm 

d'épaisseur, soit une résistance carrée de 0,5 m Ω.cm
2
 et une résistivité de l Ω.cm à 300K. Le 

contact en face arrière, qui doit avoir la plus faible résistance possible, est réalisé par un dépôt de 

Titane comme le contact Schottky, ou Nickel dans la génération 2 donnant les meilleurs résultats.  

Le dopage très important - du substrat élimine l'effet redresseur du couple Métal-SiC par effet 

tunnel, et les résistances carrées typiques sont de l'ordre de l0
-5Ω.cm

2
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Figure II.22. Structure simplifiée de la diode Schottky polarisée en direct [68]. 

L'étude théorique permet de déterminer les différentes composantes de la chute de tension d'une 

diode Schottky polarisée en directe. En combinant les résultats précédents (eq. II.17 pour les zones 

ohmiques, eq. II.18 et eq. II.19 pour la jonction), on obtient respectivement pour la jonction (Vf, eq. 

II.20) et pour les zones ohmiques (Vs, eq. II.21): 

 

 
𝐽 = 𝑅∗𝑇2 exp  

𝑒. 𝑉𝑓

𝑛. 𝐾. 𝑇
 . exp(

−𝑒. 𝜙𝐵

𝐾. 𝑇
) (II-19) 

 

Soit : 

 
𝑉𝑓 =

𝑛. 𝐾. 𝑇

𝑒
ln  

J

R∗T2
 + n. ϕB  

 

(II-20) 

  

 
𝑉𝑆 = 𝑅𝑂𝑁 . 𝐽 =  

𝑊𝑉

𝑒𝑁𝑉𝜇𝑉
+

𝑊𝑆

𝑒. 𝑁𝑆 . 𝜇𝑆
+ 𝑅𝐶 𝐽 

 

(II-21) 

 

avec ϕB la hauteur de barrière effective de la jonction, obtenue par mesure I-V (fig. II.23), n le 

facteur d'idéalité, v et S les indices respectifs des grandeurs de la zone de tenue en tension et du 

substrat et RC la résistance spécifique du contact de face arrière. Soit pour une diode de surface 

active S parcourue par un courant I : 

 

 
𝑉𝐴𝐾 = 𝑉𝐹 + 𝑉𝑆 =

𝑛. 𝐾. 𝑇

𝑒
ln  

𝐼

𝑆. 𝑅∗𝑇2
 + 𝑛𝜙𝐵 +  

𝑊𝑉

𝑒𝑁𝑉𝜇𝑉
+

𝑊𝑆

𝑒. 𝑁𝑆 . 𝜇𝑆
+ 𝑅𝐶 

𝐼

𝑆
 (II-22) 
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Figure II.23. Schéma équivalent d'une diode Schottky de puissance dans le sens direct. 

 

Afin d'évaluer la validité de cette représentation, on donne les paramètres du modèle, pour 

deux types de diodes Schottky SiC, notés t1 et t2. Ces deux générations de prototypes présentent 

principalement des différences de dopages et surtout de qualité de contact arrière. Les résistances de 

contact (ainsi que les résistances de câblage) sont déduites par comparaison de la mesure et du 

modèle. On constate en effet une importante dérive de la résistance série entre les deux générations 

de diode. La caractéristique directe expérimentale consiste à tracer la courbe I(V,T) des diodes et 

fait appel à un traceur de courbe type Tektronix 371A [91], complété par un dispositif de mise en 

température des diodes et couvrant la plage usuelle de température, de 25°C à 175°C. On présente 

fig. II.23 les tests' en direct réalisés sur le traceur comparés aux courbes théoriques corrigées par la 

résistance de contact RC, à 25°C et 175°C. 

 II.4.2.6 Comportement en température 

Les comportements qualitatifs des deux diodes sont assez proches, on observe en particulier 

(à un niveau de courant différent pour les deux générations de prototype) un croisement des 

caractéristiques à 25°C et 175°C, correspondant à un point neutre en température. Ce phénomène 

est dû au coefficient de température négatif (-1.4mV1°C, [92]) de la chute de tension de la barrière 

avec la température (eq. II-22) et prépondérant à faible niveau de courant, et au coefficient positif 

de la résistance du semi-conducteur, prépondérante à fort niveau. 

II.5 Modélisation comportementales de la diode SiC Schottky dans le Spice 

La validation d’un système électronique, qu’il soit intégré sur une puce ou réalisé sous 

forme de cartes, est encore essentiellement basée sur des logiciels de simulation. Ceux-ci font appel 

à des modèles des différents éléments utilisés, qui en décrivent le comportement, c’est à dire les 

relations entre les signaux présents sur les points d’entrée/sortie (E/S). Ainsi, lors de la conception 

de circuits intégrés tels qu’un amplificateur opérationnel ou une porte logique, des modèles de 

composants (transistors, diodes, résistances, capacités,...) sont utilisés par un simulateur électrique, 

dit analogique (le programme SPICE est sans doute le plus connu) [93]. Ces modèles décrivent les 
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relations macroscopiques entre tensions et courants des diverses bornes, sous forme d’équations 

différentielles. Il s’agit donc d’une représentation mathématique de phénomènes physiques 

auxquels obéissent les composants. La modélisation comportementale désigne plutôt une 

représentation fonctionnelle de haut-niveau, par opposition à une représentation structurelle, et qui 

est indispensable à la validation de circuits complexes [94], comportant un grand nombre 

d’amplificateurs ou de portes. En effet, les capacités de convergence des simulateurs analogiques 

sont fortement conditionnées par le nombre de transistors. Même si de nouvelles techniques de 

simulation plus rapides sont développées, cette limitation ne peut être résolue qu’en adoptant une 

approche hiérarchique multi-niveaux, consistant à décomposer le système en un ensemble de blocs 

fonctionnels. Le schéma de chaque bloc, ou de seulement certains d’entre eux, peut alors être 

remplacé par une description approchée uniquement fonctionnelle et plus abstraite. La définition de 

cette représentation est l’objet de la modélisation comportementale [95]. 

II.5.1. Méthodologie de la macro-modélisation 

Pour décrire de façon structurelle, SPICE a défini un langage pour la modélisation des 

fonctions analogiques appelé macro-modélisation. Ce type de modélisation est utilisé comme une 

modélisation comportementale. Les macro-modèles sont implantables sur n’importe quel outil de 

simulation à base de Spice. 

Nous savons tous que le réseau ou circuit électrique décrit en Netlist de type SPICE est 

analysé par le simulateur lui-même pour construire un système d’équations basées sur les lois de 

Kirchhoff, donc, basées sur une loi de conservation d’énergie et sur les équations des composants. 

La macro-modélisation consiste à remplacer une partie d’un circuit ou d’un système par un autre 

modèle structurel plus simple (nombre de nœuds réduit) et plus près du circuit initial. Dans un autre 

sens, la macro-modélisation consiste à satisfaire des spécifications externes sans regarder la 

topologie initiale du circuit. Le choix de l’un ou de l’autre, dépend du niveau d’abstraction. Le but 

essentiel de la macro-modélisation est de réduire la taille du circuit et de réduire ainsi le temps de 

simulation. Les macro-modèles sont construits à partir d’un nombre réduit de composants idéaux. 

Les composants utilisés sont des composants primitifs de SPICE [96]. Nous pouvons inclure des 

éléments passifs (résistance, capacité, etc.), des sources dépendantes et indépendantes, et des 

modèles non linaire de bas niveau comme les diodes et les transistors bipolaires ou MOS de niveau 

1 de SPICE [97] [98]. Les sources contrôlées (sources dépendantes) sont des éléments idéaux qui 

permettent d’exprimer des relations mathématiques entre les courants et les tensions. 
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II.5.2. La Macro-Modélisation utilisant Pspice-Orcad 

La macro modélisation consiste à décrire le comportement d’un circuit par l’utilisation des 

primitives d’un simulateur. Ces primitives sont par exemples des diodes, des éléments passifs, mais 

aussi des sources de tension (ou courant) contrôlées auxquelles on peut associer des équations liant 

les grandeurs du circuit. Les modèles obtenus par cette approche permettent de réduire 

considérablement les temps de simulations [99]. Les langages de la modélisation comportementale 

permettent de développer des modèles de systèmes électriques mixtes (analogique et numérique) 

mais aussi des systèmes électriques et non-électriques (mécanique, hydraulique, thermique...) par 

l’utilisation d’une description textuelle. Ces langages sont de plus en plus utilisés. Parmis eux, on 

notera le langage MAST du simulateur SABER, le langage Verilog-AMS, ainsi que le VHDL– 

AMS, ORCAD-PSPICE [100]. 

Le Modèle ABM (Analog Behavioral Modeling) de PSPICE permet de modéliser le 

comportement d’un composant ou d’un circuit à partir de sources commandées de type tension ou 

courant linéaires ou non, statiques, temporelles ou fréquentielles. 

Le logiciel PSPICE ouvre une autre possibilité : l’écriture d’équations sous forme de 

schémas blocs (ABM) [101]. Il est notamment possible d’écrire des relations mathématiques liant la 

grandeur de sortie d’une source (de tension ou de courant) à des grandeurs d’entrée : par exemple, 

les équations du modèle statique seront représentées par une source de courant (le courant de drain) 

dont les grandeurs d’entrée seront les tensions VDS et VGS. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.24. Schéma simplifiée de la diode Schottky en PSpice. 
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II.5.3. Résultats de simulations (PSpice) 

La figure II.25. Représente le composant ajouté à la bibliothèque du simulateur PSpice 

après implémentation par un sub-circuit écrit en langages PSpice. 

 

 

 

Figure II.25. La diode SiC Schottky comme composant dans la bibliothèque PSpice. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure II.26. Caractéristiques directes à 25°C, 75°C, 125°C et 175°C de la diode Schottky 

II.5.4. Caractérisation dynamique de la diode Schottky 

Cette partie décrit le fonctionnement des diodes Schottky en commutation, c'est à dire le 

comportement de la diode de l'état passant à l'état bloqué, et réciproquement. La diode étant un 

composant non commandé, la variation des signaux permettant de passer de l'état passant à l'état 

bloqué ou réciproquement est assurée par le circuit extérieur. Ce circuit extérieur, que nous 

appellerons cellule de commutation, peut se présenter sous différentes formes: en particulier, il est 

associé à un interrupteur rapide que la diode Schottky SiC représentera [102]. D'autre part, la 

variation des signaux (courants et tensions) lors des commutations donne toute son importance aux 

composants parasites du circuit, d'autant plus que la bande de fréquence sur laquelle s'étend la 

commutation est importante (vitesse de commutation élevée). 
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II.5.5. Conclusion  

Le SiC occupe aujourd’hui une place importante dans le développement des composants de 

puissance. Les récents progrès et l’expérience industrielle acquise ont aboutit à la 

commercialisation des diodes Schottky en SiC de très bonne qualité. Ces diodes Schottky en  SiC 

sont déjà disponibles sur le marché mais leur commercialisation reste freinée par le coût élevé des 

substrats. 
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III.1.  Introduction 

Il existe de nombreuses manières de modéliser un composant à semi-conducteur. La plus 

simple est la modélisation analytique des comportements, basée sur des hypothèses simplificatrices. 

Cette modélisation est considérée comme une méthode plus attrayante pour établir un modèle qui 

peut être utilisé dans les simulateurs de circuits. Ces modèles utilisent des équations qui dérivent les 

caractéristiques de composants et qui peuvent être établies à partir des lois physiques ou des 

observations sur le comportement du composant. Le développement de modèles de composants à 

semi-conducteur peut être décrit dans différents langages (VHDL-AMS, SABER, …) [103]. La 

validation de ces modèles se fait avec des simulateurs commercialement disponibles comme 

SIMPLORER pour les langages en VHDL-AMS et SABER pour les langages MAST [104]. Nous 

allons présenter dans ce chapitre notre travail sur le développement d’un nouveau modèle, non 

empirique du JFET- SiC. 

 III.2. Les JFET en Carbure de Silicium 

Le transistor JFET en SiC est un interrupteur de puissance commandé permettant de 

commuter entre l’état passant et l’état bloqué selon la polarisation de la jonction grille-source. Ils 

sont d’excellents candidats pour des applications à haute température (500°C) et à haute fréquence. 

Sur le plan industriel, deux entreprises commercialisaient une petite quantité de JFET-SiC à des 

laboratoires de recherche, industriels ou universitaires: La société Infineon par l’intermédiaire de 

son centre de recherche SiCED et la société SemiSouth (société disparue en 2012) [105]. Il existe 

plusieurs types de JFET selon la forme du canal : les JFETs à canal latéral, vertical, symétrique ou 

asymétrique, etc. Les résistances sont de l’ordre de 10 à 25mΩ.cm
2
 pour les différents types de 

JFET pour une tenue en tension de 1200V. Les temps de commutation peuvent être inferieurs à 

20ns. 

Les transistors JFET-SiC fabriqués par SiCED ont une conception latérale et verticale 

(JFET-SiC avec deux canaux). Un canal latéral contrôlé par la grille et un canal vertical pour la 

tenue en tension [105]. Cette structure intègre également une diode bipolaire intrinsèque entre drain 

et source, permettant au JFET de conduire quand on applique une tension VDS négative [106].  

Les transistors JFET de SiCED sont de nature "Normally-On". Ce composant nécessite une 

adaptation des systèmes de commande qui sont réalisés aujourd’hui pour des composants de 

puissance "Normally-off ". Une solution développée par la société Infineon est de réaliser un 

composant "Normally-off " dans une configuration cascode [106]. Dans cette configuration le JFET 
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est connecté en série avec un MOSFET en Si basse tension. L’inconvénient de ce montage est la 

limitation de la température maximale de fonctionnement due au MOSFET-Si. Actuellement 

SiCED propose des composants JFET "Normally-On", ayant une tenue en tension de 1500V et un 

courant de 15A. Les transistors fabriqués par SemiSouth JFET-SiC ont une structure verticale pure 

[107]. Grace à la structure verticale du canal, les JFET-SiC permettent une plus grande densité 

d’intégration, et une très faible résistance à l’état passant. Ces JFETs peuvent être connectés en 

parallèle pour réaliser des commutations de très forts courants, de l’ordre de centaines d’ampères 

[108].  

SemiSouth a développé des composants "Normally-Off" et "Normally-On". Ces composants 

ne présentent pas de courant latéral ce qui permet un contrôle précis de la tension de pincement. Les 

polarisations de grille sont plus faibles afin d’attendre le blocage du JFET, cette caractéristique est 

un avantage quand on utilise le JFET en commutation puisque la tension appliquée afin de le 

bloquer doit être plus petite [109]. Les JFET SiC utilisés dans notre travail sont les JFET "Normally 

On" développés par SiCED, 1200V/300 mΩ avec une surface active de 2,4 *2,4 mm
2
. 

III.2.1. Caractérisation électrique de transistor JFET-SiC de SiCED  

Le tableau III.1 représente les différents paramètres électriques du transistor JFET 

SiCED/Infineon. 

 

Symbole Définition unité Valeur 

RDS 
Résistance à l’état 

passant drain source 

𝛺 
100m𝛺<RDS<450m𝛺 

IDSST Courant de saturation A 20A<IDSSAT<120A 

VT0 Tension de seuil  V -35V<VT0<-25V 

IG Courant de grille A Jusqu'à quelques mA 

VGS Tension grille source V 0-5V 

VBR Tension de claquage V 1100<VBR<1200 

VDS Tension drain source V 0- 500V 

 

Tableau III.1. Définition des différents paramètres électriques du JFET [110] 

III.2.2. Principe de fonctionnement 

Le  transistor JFET possède des avantages similaires au MOSFET, à savoir une grande 

impédance d’entrée et une aptitude à commuter rapidement. C’est un dispositif semi-conducteur 
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unipolaire qui utilise un seul type de porteur n (VGS <0), il repose sur un contrôle du courant de 

drain à l’aide d’un champ électrique générée par une polarisation entre grille et source [102]. Ce 

type de composant à semi-conducteur est basé sur l’existence d’un canal conducteur dont la 

conductance peut être modulée à l’aide d’une tension appliquée à la grille. 

Pour mesurer les JFET en polarisation directe, une tension VDS positive est appliquée en 

faisant varier la tension de la grille-source négativement entre 0V et la tension de blocage VT0.  La 

figure III.1 montre les caractéristiques électriques statiques du JFET-SiC utilisé dans nos travaux de 

thèse à une température ambiante (25°C). 

A partir de cette caractérisation les différents paramètres électriques du JFET sont déterminés 

(résistance à l’état passant, courant de saturation, tension de blocage et la tenue de tension) dans les 

différents régimes de fonctionnement [111]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.1. Caractéristique en statique du JFET 

III.2.3. Régimes de fonctionnement du transistor JFET  

A partir des caractéristiques statiques de la figure III.1, on identifie les régimes de 

fonctionnement du JFET : le régime linéaire ou ohmique et le régime de saturation ou régime de 

pincement [112].  

a)  Région linéaire (VDS <<VDSsat) :  

Elle se caractérise par une évolution quasi-ohmique du courant de drain IDS pour de faibles 

valeurs de tension VDS.  
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Dans cette zone le canal est ouvert (figure III.2.a), le JFET se comporte comme une 

résistance commandée par une tension de grille VGS.  

On définit la résistance à l'état passant RON. Cette résistance est calculée par la relation 

suivante:  

 
𝑅𝑂𝑁 = (

𝛥𝑉𝐷𝑆

𝛥𝐼𝐷𝑆
)𝑉𝐺𝑆 =0,𝑉𝐷𝑆 →0 (III-1) 

b)  Région de saturation (VDS ≥ VDSsat) :  

Dans ce régime, les zones de charge d’espace se touchent (figure III.2.b), et le canal 

conducteur est pincé. La densité de courant ID augmente jusqu’à ce que les porteurs atteignent leur 

vitesse limite : le courant de drain reste constant et le transistor est dit saturé. La valeur maximale 

de IDS=IDSsat est presque indépendante de VDS.  

c) Zone d'avalanche:  

La zone d'avalanche provient d'un claquage inverse de la jonction drain-grille. Ce claquage 

peut détruire le dispositif si rien ne limite le courant de drain. Pour trouver la valeur de tension de 

drain-source qui provoque l’avalanche, le JFET doit être bloqué (VGS = tension de blocage) et la 

tension drain-source doit être positive. Cette caractérisation permet de connaître la tension de drain-

source maximale appliquée au composant avant de rentrer en avalanche. La figure III .2 présente la 

caractéristique du JFET SiC-1200V/100mΩ dans la zone d’avalanche. Ces caractérisations ont été 

réalisées au sein du laboratoire Ampère [113] sur les transistors JFET-SiC. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.2. Evolution de la section conductrice du JFET dans les régimes de fonctionnement : régime 

linéaire (a), régime saturé (b) [114] 
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III.2.4. Caractéristique de transfert  

La caractéristique de transfert peut s’obtenir quand le transistor JFET est en régime saturé. 

Dans cette caractéristique on peut observer les limites du JFET : le courant IDSSAT et la valeur de 

VGS qui annule le courant de drain (tension de seuil VT0). Les résultats présentés dans la figure III.3 

et la  figure III.4 sont des mesures obtenues à partir des caractérisations réalisées sur des JFET-SiC 

utilisés au cours de cette thèse. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.3. Caractéristiques de transfert du JFET en régime de saturation. 
 

On regarde aussi la variation du courant IDS en fonction de la tension VGS pour de faibles 

valeurs de VDS, dans la  figure III.4.  Les VDS sont respectivement 100mV, 200mV, 300mV. Le but 

de cette caractérisation est de connaître les valeurs de la tension VGS à laquelle les courants de fuite 

deviennent plus petits afin de diminuer les pertes par courants de fuites quand le JFET opère à l'état 

bloqué. 
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Figure III.4. Variation du courant IDS en fonction de VGS pour de faibles valeurs de VDS 

 

III.2.5. Modèle du JFET SiC 

Le modèle développé au laboratoire AMPERE [116] est basé sur l’analyse physique du 

comportement du JFET, ce modèle tient compte de l’influence de la température dans le 

comportement du JFET en statique et en dynamique et aussi de la présence de deux canaux 

intrinsèques du composant. La Figure III.5 montre la structure du JFET vertical à deux canaux 

fabriqué par SiC qui va être commercialisé prochainement. Elle utilise deux canaux : un canal 

latéral pour contrôler le courant et un canal vertical pour la tenue en tension. Le canal latéral est 

formé entre la couche enterrée P+ et le caisson P+ de la grille. Ce canal est caractérisé par les 

paramètres technologiques 2a, L, ND qui représentent respectivement la largeur du canal latéral, la 

longueur du canal et la concentration du dopage dans le canal latéral. 2a est choisi historiquement 

pour simplifier l’expression de la tension de pincement [117]. Le canal vertical du JFET est formé 

entre les deux couches enterrées P+. Ce canal est caractérisé par les paramètres technologiques h, b, 

NDD qui représentent respectivement la largeur du canal vertical, la longueur du canal vertical et la 

concentration du dopage dans le canal vertical. La région de dérive de ce JFET est caractérisée par 

les paramètres Wb et NDD où Wb représente l’épaisseur de la région de dérive. 
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Figure III.5 : Structure d’une demi-cellule du JFET SiC/INFINEON [117] 
 

Paramètres Description Valeurs Unité 

L Longueur du canal latéral 3 μm 

2a Largeur du canal latéral 1,4 μm 

ND Concentration du dopage du 

canal latéral 
2x10

22
 cm

-3
 

h Largeur du canal vertical 0,7 μm 

b Demi-largeur du canal vertical 1,5 μm 

NDD Concentration du dopage du 

canal vertical et aussi du dopage 

de la région dérivée 

5,7x10
21

 cm
-3

 

Wb Epaisseur de la région de dérive 1,5 μm 

LS Longueur de l’accès de la source 7,5 μm 

LC Largeur active de la cellule 20 μm 

Z Profondeur du composant 0,4 cm 
 

Tableau III.2. Description des paramètres utilisés dans le modèle du JFET SiC [118] 

 

La structure du JFET-SiC est présentée sur la figure III.5, le modèle électrique équivalent du 

JFET est présenté en figure III.6. Les capacités de jonction et les diodes sont introduites dans le 

modèle pour l’utiliser en simulations dynamiques. 
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Figure III.6. Structure du modèle du JFET [118] 

 

Le tableau résume les symboles utilisés dans le modèle avec leurs définitions : 

 

Liste de symboles Définition 

JFET_CH_L Canal latéral du JFET représenté par une résistance RCH sans 

modulation 

JFET_CH_V Canal vertical du JFET représenté par une résistance RCV 

RG Résistance de contact ohmique de la grille 

RS Résistance des couches d’accès de source 

RSS Résistance d’accès entre le point P et la source 

REPI Résistance de la couche de dérive 

CjGS Capacité de jonction grille-source 

CjGm Capacité de jonction grille-drain 

Cjmd Capacité de jonction grille-drain 

CjDS Capacité de jonction drain source 

DGS Diode grille-source 

DGD Diode grille-drain 

DDS Diode drain-source 

Cox Capacité d’oxyde entre Grille-Source 

 

Tableau III.3. Symbole utilisés dans le modèle SPICE du JFET 
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III.4. Modélisation de transistors JFET-SiC 

Il existe peu de publications concernant l’étude et la modélisation du JFET. Nous allons 

présenter dans cette partie les différents modèles réalisés sur le JFET-SiC. Nous commençons à 

présenter le modèle SPICE du JFET [117]. 

III.4.1. Modélisation du canal asymétrique du JFET SiC  

Le modèle du JFET (figure III.7) est basé sur le modèle du canal asymétrique (figure 

III.7.a), il est utilisé pour le canal latéral du JFET qui est asymétrique dû aux différentes tensions de 

grille appliquées et aussi pour le canal vertical du JFET qui est symétrique. Le principe de la 

modélisation est basée sur la modification de la zone de charge d’espace due au champ électrique 

appliqué. Les notations utilisées pour la modélisation du canal sont présentés dans la figure III.7.b. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

       (a)                                                                                            (b) 

Figure III.7. Schéma de la structure asymétrique du canal (a), notations utilisées dans la modélisation (b)  
 

 

Pour la modélisation du canal il est important de connaître le courant dans chaque régime de 

fonctionnement du JFET : zone linéaire, zone de saturation et aussi conditions de blocage du JFET.  

La densité de courant qui circule dans le canal représenté dans la figure III.7.a est écrite comme : 
 

                         𝐼𝐶𝐻 = 𝑞𝜇𝑛𝑁𝐷𝑍(2𝑎 − 𝑤1 𝑥 − 𝑤2 𝑥 )
𝑑𝜓

𝑑𝑥
                                                   (III-2) 

 

Où ψ représente le potentiel électrostatique  

2a = Largeur du canal latéral (μm)  

µN= Mobilité des électrons (cm
2
V

-1s-1
)  

q= Charge élémentaire électrostatique =1.602177x10
19

C  

ND = Concentration du dopage dans le canal latéral (cm
-3

)  
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Z = Largeur du canal transversal (cm)  

W1 et W2 = Largeurs des zones de charge d’espace 

a) Régime linéaire  

Dans la zone linéaire, en intégrant le courant qui passe par la surface du canal, on obtient 

l’expression suivante : 

 
𝐼𝐶𝐻 =

𝑉𝑝

𝑅𝐶𝐻
(𝜐 +

1

3
(𝛾1

3
2 −  𝜐 + 𝛾1 

3
2 +

1

3
 𝛾2

3
2 −  𝜐 + 𝛾2 

3
2  ) 

                                (III-3) 

Où Vp est la tension de pincement.  

 
𝑉𝑃 =

𝑞 𝑁𝐷𝑎2

2𝜉𝑆𝑖𝐶
 

                                       (III-4) 

Cette expression reste la même pour le canal symétrique.  

La résistance du canal : 

 
𝑅𝐶𝐻 =

𝐿

2𝑞𝜇𝑛𝑁𝐷𝑎 𝑍
 

                                    (III.5) 

 

 

Cette expression représente la résistance du canal non-modulée, RCH a la même expression 

pour le canal symétrique.  a est définie comme la demi-largeur du canal latéral (μm) et 𝜉𝑆𝑖𝐶  est la 

constante diélectrique du SiC (F/m).  La tension VCH est définie comme la tension du canal, la 

tension UG1S et la tension UG2S sont définies comme les valeurs des tensions appliquées entre la 

grille-source respectivement.  Dans l’équation III.3, ces tensions sont normalisées par rapport à la 

tension de pincement. 

𝜐 =
𝑉𝐶𝐻

𝑉𝑃
  ,    𝛾1 =

𝑈𝐺1𝑆

𝑉𝑃
        et     𝛾2 =

𝑈𝐺2𝑆

𝑉𝑃
 

b) Régime de pincement:  

La Figure III.8 montre la structure du canal asymétrique du JFET pincé. Ce régime se 

produit quand les deux zones de charge d’espace sont en contact, donc 

W1(x)+W2(x)= 2a et :   

 
𝜐𝐶𝐻

𝑃 = 1 −
𝛾1 + 𝛾2

2
+

(𝛾1 + 𝛾2)2

16
 

                             (III.6) 

 

   Où , γ1 et γ2 tension grille1-source normalisée et =tension grille-source normalisée. Dans le modèle 

on suppose que le canal est pincé quand x=L, alors le courant est défini comme : 

 
𝐼𝐶𝐻
𝑃 =

𝑉𝑃

3𝑅𝐶𝐻
 3𝑣𝐶𝐻

𝑃 − (1 +
𝑔2

16
+

𝑔

2
)

3
2 − (1 +

𝑔2

16
+

𝑔

2
)

3
2 + 𝛾1

3
2 + 𝛾2

3
2   (III-7) 
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Pour le canal asymétrique, 𝑔 = 𝛾2 − 𝛾1 . Pour le canal symétrique, 𝛾2 = 𝛾1 = 𝛾 =
𝑉𝐵𝐼 −𝑉𝐺𝑆

𝑉𝑃
  = 0 , 

alors le courant est défini par :  

 
𝐼𝐶𝐻
𝑃 =

𝑉𝑃

3𝑅𝐶𝐻
(1 − 3𝛾 + 2𝛾

3
2 ) (III-8) 

Où, VBI =Potentiel de construction de la jonction P+N (V) 

 

 

 

 

 

 

 
 

Figure III.8.  Structure du canal asymétrique du JFET pincé [118] 
c) Condition de blocage :  

Pour le canal symétrique, le canal est bloqué quand γ > 1, ce paramètre donne la condition 

classique du blocage, VGS < VT0=VBI-VP. Pour le canal asymétrique, trouver les conditions de 

blocage devient plus compliqué [119]. 

III.4.2. Modélisation du canal asymétrique du JFET SiC 

La Figure III.9  ci-dessous montre la structure du canal du JFET idéal et symétrique. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.9. Structure du canal de JFET idéal et symétrique [117] 

Où, W(x) représente l’extension de la zone de charge d’espace. Notons que seule la zone entre 0 et 

L est symétrique par rapport à l’axe x. 
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On va  présenter dans cette partie les différentes équations qui décrivent le modèle du canal 

symétrique du JFET.  

Les différents paramètres électriques et technologiques du modèle du canal symétrique du 

JFET sont représentés sur le tableau précédent. 

Nous représentons dans ces lignes les expressions du courant dans le canal symétrique du JFET en 

régime linéaire et en régime de pincement. La tension de pincement du canal est donnée par : 

 
𝑉𝑃 =

𝑞𝑁𝐷𝑎2

2𝜀
 

                                    (III-9) 

La résistance dans le canal sans modulation est donnée par : 

 𝑅𝐶𝐻 =
𝐿

2𝑞𝜇𝑛𝑍𝑎
 

(III-10) 

Où, μn représente la mobilité des électrons. La condition de pincement s’écrit : 

𝑉𝐷𝑆 >  𝑉𝑃 − 𝑉𝐵𝐼 + 𝑉𝐺𝑆  

Le courant dans le canal de JFET en régime pincé après normalisation s’écrit : 

 
𝐼𝐶𝐻 =

𝑉𝑃

3𝑅𝐶𝐻
(1 − 3𝛾 + 2𝛾 𝛾) 

(III-11) 

avec  

 
𝛾 =

𝑉𝐵𝐼 − 𝑉𝐺𝑆

𝑉𝑃
 

 

(III-12) 

Pour γ= 1 ce courant s’annule. Le courant dans le canal symétrie de JFET en régime linéaire après 

normalisation s’écrit : 

 
𝐼𝐶𝐻 =

𝑉𝑃

3𝑅𝐶𝐻
(3𝑣 − 2(𝑣 + 𝛾)

2
3 + 2𝛾

3
2 ) 

(III-13) 

Avec :  

𝑣 =
𝑉𝐷𝑆

𝑉𝑃
 

III.4.4. Modèle ORCAD-PSPICE du JFET-SiC 

C’est le modèle le plus simple et le plus utilisé dans la littérature. Il est élaboré à partir du 

modèle quadratique du JFET de Shichman et Hodge [118]. En principe c’est un modèle prévu pour 

le transistor MOS, mais il représente bien la caractéristique statique du JFET et pour cela il est 

utilisé également en tant que modèle empirique du transistor à effet champ. La Figure III.10 

représente le schéma électrique équivalent associé à ce modèle [118] [119]. 
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Figure III.10.  Schéma électrique équivalent du modèle SPICE du JFET [119]. 

 

Ce modèle est formé d’une source de courant IDS, de deux résistances de contact RD et RS, d’une 

diode DGS en parallèle avec une capacité CGS et d’une diode DGD en parallèle avec une capacité CGD. 

Le Tableau III.1 représente les paramètres importants extraits du modèle Orcad-PSpice du JFET. 

  

Paramètres Définition Unité 

CGS Capacité de jonction Grille-Source F 

CGD Capacité de jonction Grille-Drain F 

Lambda Facteur de modulation de longueur du canal 1/V 

RS Résistance ohmique de source Ω 

RD Résistance ohmique de drain Ω 

VT0 Tension de seuil V 

Beta Transductance A/V2 

IS Courant de saturation A 

 

Tableau III.1. Paramètres extraits du modèle SPICE du JFET 

Le modèle statique du JFET est divisé en deux modes de fonctionnement : mode normale et mode 

inverse. Le mode de fonctionnement normal est caractérisé par les relations suivantes à VDS ≥ 0 

[120] : 

 

 

 

DGS

DGD

RS

RD

ID

CGS

CGD

Grille

Drain

Source



Chapitre III : Modélisation et Simulation du Transistor SiC JFET 

 

79 
Messaadi Lotfi « Modélisation et Optimisation de l’Effet de  l’Auto-échauffement  
des Composants Electroniques de Puissance »  
Laboratoire d’Automatique Avancée et d’Analyse des Système (LAAAS), Université de Batna, 2017. 

 

                       0 si VGS-Vth > 0                                pour  VGS-VT0 > 0  

IDS =  βVDS[(2(VGS-VT0)-VDS)](1+λVDS)  pour 𝑉𝐷𝑆 ≤ (𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡)
𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡
 

 β(VGS-VT0)2(1+λVDS)                     pour 𝑉𝐷𝑆 > (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)
𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
 

 

III.4.5. Modèle VHDL-AMS « Modèle de Moussa [121] » 

Nous présentons ici un modèle analytique plus précis du transistor JFET-SiC développé par 

Mousa [121], qui représente le comportement en statique ainsi qu’en dynamique pour différentes 

températures. Les transistors du JFET-SiC possèdent une structure verticale qui intègre deux canaux 

intrinsèques. La Figure III.11 représente la structure du transistor JFET SiC (type B) utilisée pour la 

modélisation [122]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.11. Structure du transistor JFET-SiC avec ses deux canaux et les paramètres principaux utilisée 

pour la modélisation [121] 
 

Comme le montre la Figure III.11, le canal latéral du transistor JFET est formé entre la 

couche enterrée P+ et la jonction grille. Ce canal est caractérisé par ses paramètres a, L, Nd qui 

représentent respectivement la largeur du canal, la longueur du canal et le niveau de dopage dans le 

canal. Le canal vertical est formé entre les deux couches enterrées P+. Ce canal est caractérisé par 

les paramètres b, h, Nb qui représentent respectivement la largeur du canal, la longueur du canal et 

le niveau de dopage dans le canal. Z et LC représentent respectivement la profondeur du composant 

et largeur active du composant. La Figure III.12 montre la localisation des différentes zones de 

charge d’espace dans la structure du JFET lors de la saturation. 
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Figure III.12. Localisation des zones de charge d’espace dans la structure du JFET-SiC de SiCED avec deux 

canaux [121] 

 

La Figure III.13 montre un schéma électrique équivalent du transistor JFET-SiC qui est établit à 

partir de l’analyse complète de son fonctionnement. Il est constitué d’un schéma résistif basé sur le 

comportement du JFET à l’état passant, et un schéma capacitif basé sur l’état bloqué et la 

localisation des zones de charge d’espace dans la structure. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.13.Schéma électrique équivalent du transistor JFET-SiC de SiC avec ses deux canaux [121] 
 

Le canal latéral est modélisé par le modèle standard du JFET avec quelques modifications. 

Des paramètres empiriques ont été ajoutés aux équations du JFET. Cette méthode est utilisée pour 

adapter la théorie avec l’expérience [122]. Le canal vertical est représenté par une résistance RCV 

modulée par la tension drain. L’expression de cette résistance est donnée par [123]: 
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𝑅𝐶𝑉 = 𝑅𝐶𝑉0(1 + tanh  

𝑉𝐷𝑆

𝑉𝑃𝑉
 ) 

(III-14) 

Où, RCV0 est la résistance du canal vertical en absence de polarisation et VPV est la tension de 

pincement du canal vertical. La zone de charge d’espace ZC1 est représenté par une diode DDS en 

série avec une résistance RS et une capacité de désertion CDS en parallèle avec cette diode. La zone 

de charge d’espace ZC3 est représentée par une capacité CGS connectée en parallèle avec la diode 

DGS. La zone de charge d’espace ZC4 est représentée par une capacité CGS1 en parallèle avec la 

diode DGD1. La zone de charge d’espace ZC2 est représentée par une capacité CDS1 en parallèle avec 

la diode DGD2. Les zones de charge d’espace ZC2 et ZC4 correspondent à deux capacités connectées 

en série (CDS1 et CGS1). Les deux capacités (CDS et CDS1) possèdent le même dopage avec deux 

surfaces différentes, ainsi que les deux capacités (CGS et CGS1). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.14. Modèle  du transistor JFET-SiC avec ses deux canaux en PSpice 
 

III.4.5. Equations du modèle du JFET en statique en Orcad-PSpice 

Les caractéristiques de sortie IDS (VDS, VGS) du modèle Spice du canal du JFET représenté 

dans la figure avec les modifications apportées sont exprimées par les relations suivantes : 

 

 Pour K3VDS< (K2xVGS+K1xVP-Vbi) (zone ohmique) : 

Cds

Cgs

Cds1Cgs1

Rdrif t

Rs

Rg

Dgd2

Dgs

Dgd1

Dds

Rcv

DRAIN

GRILLE

SOURCE
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 𝐼𝐷𝑆 =
𝑍𝜇𝑞𝑁𝐷𝑎

𝐿
(𝐾3𝑉𝐷𝑆 −

2

3 𝐾1𝑉𝑃

[(𝑉𝑏𝑖 − 𝐾2𝑉𝐺𝑆 + 𝐾3𝑉𝐷𝑆)
3

2 −  𝑉𝑏𝑖 − 𝐾2𝑉𝐺𝑆 
3

2 ] ) (III-15) 

 

 Pour K3xVDS ≥ (K2xVGS+K1xVP-Vbi) (zone de saturation) : 

 

 
𝐼𝐷𝑆 =

𝑧𝜇𝑞𝑁𝐷𝑎𝐾1𝑉𝑃

3. 𝐿
(1 − 3  

𝑉𝑏𝑖 − 𝐾2𝑉𝐺𝑆

𝐾1𝑉𝑃
 + 2  

𝑉𝑏𝑖 − 𝐾2𝑉𝐺𝑆

𝐾1𝑉𝑃
 

3
2 

) (III-16) 

 Pour VGS+VP-Vbi ≤ 0 (zone pincée) : 

𝐼𝐷𝑆 = 0 
 

Où, K1, K2 et K3 sont des facteurs empiriques qui ont été ajoutés pour ajuster le courant à la 

saturation en fonction de la température [123]. L’apparition de ces facteurs à la fois dans les 

conditions définissant les différents régimes de fonctionnement et dans les équations du courant a 

pour but de garantir la continuité du courant. Nous pouvons remarquer que pour le modèle standard 

K1 = K2 = K3 = 1. μ est la mobilité des porteurs dans le canal latéral et VP est la tension de pincement 

du canal latéral. 

III.4.6. Equations du modèle du JFET en dynamique 

Les caractéristiques dynamiques du modèle peuvent être exprimées par le calcul des 

différentes capacités de désertion de la Figure III.14. Les différentes capacités de désertion sont 

exprimées par les relations suivantes : 

 
𝐶𝐷𝑆 = 𝛽2(

𝐴𝐷𝑆  𝜀𝑆𝑖𝐶
𝑊𝑍𝐶1

) (III-17) 

 
𝐶𝐷𝑆1 = (1 − 𝛽2)(

𝐴𝐷𝑆  𝜀𝑆𝑖𝐶
𝑊𝑍𝐶2

) (III-18) 

 
𝐶𝐺𝑆 = 𝛽1(

𝐴𝐷𝑆  𝜀𝑆𝑖𝐶
𝑊𝑍𝐶3

) (III-19) 

 
𝐶𝐺𝑆1 = (1 − 𝛽1)(

𝐴𝐷𝑆  𝜀𝑆𝑖𝐶
𝑊𝑍𝐶4

) (III-20) 

Où, ADS et AGS sont des surfaces équivalentes des contributions des zones de charge d’espace dans 

la région de commande (canal latéral) et la région de dérive du JFET respectivement. β1 et β2 sont 

des facteurs de surface qui définissent les rapports de surfaces dans la région de commande et la 

région de dérive de la structure du JFET. WZC1, WZC2, WZC3, WZC4, représentent les largeurs de 

désertion des différentes zones de charge d’espace. Ces différentes sont calculées avec les relations 

suivantes [124] : 
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𝑊𝑍𝐶1 =  
2𝜀𝑆𝑖𝐶(𝑉𝑏𝑖 − 𝑉𝐷 𝐷𝑆)

𝑞𝑁𝑏
 (III-21) 

 

 

𝑊𝑍𝐶2 =  
2𝜀𝑆𝑖𝐶(𝑉𝑏𝑖 − 𝑉𝐷 𝐺𝐷2 )

𝑞𝑁𝑏
 (III-22) 

 

 

𝑊𝑍𝐶3 =  
2𝜀𝑆𝑖𝐶(𝑉𝑏𝑖 − 𝑉𝐷  𝐺𝑆)

𝑞𝑁𝐷
 

 

(III-23) 

 

𝑊𝑍𝐶3 =  
2𝜀𝑆𝑖𝐶(𝑉𝑏𝑖 − 𝑉𝐷 𝐺𝐷1 )

𝑞𝑁𝐷
 

 

 

(III-24) 

Les courants statiques des différentes diodes présentées peuvent être calculés avec 

l’équation standard du modèle de la diode PN [125]. 

Le modèle a été validé en mode de fonctionnement statique et dynamique avec le simulateur 

Orcad PSpice. La validation du modèle montre que ce modèle permet d’avoir des résultats très 

précis pour simuler le comportement du JFET en mode de fonctionnement statique en termes de la 

résistance à l’état passant et du courant de saturation en fonction de la température et permet 

également de simuler le comportement du JFET en commutation avec une bonne précision à la 

température ambiante. Toutefois, l’extraction des nombreux paramètres qui permettent d’ajuster la 

simulation à l’expérience rend difficile son exploitation pratique. 

III.5. Caractérisation électrique de JFET-SiC 

Dans ce paragraphe nous allons présenter la caractérisation électrique réalisée sur des 

transistors JFET en SiC. Nous présentons quelques résultats sur le comportement du JFET en mode 

de fonctionnement statique et dynamique en fonction de la température, nous présentons également 

quelques mesures capacitives réalisées sur ce composant. 

Le tableau III.2 représente les différents paramètres électriques du transistor JFET 

SiCED/Infineon. 
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Symbole Définition Unité 

RDSON Résistance à l’état passant Ω 

IDSSAT Courant de saturation A 

VBR Tension de blocage V 

IG Courant de grille A 

VDS Tension Grille-Source V 

VBR Tenu en tension V 

IDS Courant Drain-Source A 

 

Tableau III.2. Définition des différents paramètres électriques du JFET [125] 

III.5.1. Caractérisation électrique statique 

Aux Etats-Unis, une caractérisation du JFET SiC (1200V-2A) de SiC à haute température a 

été réalisée par Funaki [126]. Dans ce travail, les caractéristiques électriques statiques en mode de 

polarisation directe du JFET ont été évalué pour des températures comprises entre l’ambiante et 420 

°C de JFET SiC. Pour réaliser cette caractérisation Funaki a utilisé le banc de test représenté par la 

Figure III.14. Le composant caractérisé présente une caractéristique de sortie (IDS-VDS) de type 

pentode. A la température ambiante la résistance à l’état passant et le courant de saturation mesurés 

étaient respectivement 1,3Ω et 3,5A. Pour une température de 450°C la résistance à l’état passant 

augmente pour avoir une valeur de 10 Ω et le courant de saturation diminue pour atteindre une 

valeur de 0,7A. 
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Figure III.14. Circuit de test utilisé pour la caractérisation statique directe du JFET-SiC [121] 

 

Une diminution de la tension de seuil (valeur de VGS correspond au blocage du JFET) avec 

l’augmentation de la température a été observée (-12V à la température ambiante et -15V à 450 °C). 

Ces résultats montrent que ce composant doit être utilisé avec un courant maximal de 0,7A pour des 

applications à 450°C. De plus l’utilisation de ce JFET à une température de 450°C implique une 

augmentation des pertes en conduction d’un facteur 10 par rapport à la température ambiante. 

Cependant ce composant offre la possibilité de fonctionner à haute température ce qui est 

impossible avec les composants en Si. De plus, ce JFET ne demande pas un changement de 

commande de grille car la tension de seuil varie de quelques volts seulement. 

Au laboratoire Ampère, Mousa [121] a réalisé des caractérisations électriques en statique 

en mode de fonctionnement direct (VDS positive) et inverse (VDS négative) pour trois évolutions 

technologiques du JFET-SiC de SiC, version 1(1300V- 2A), version 2 (1500V- 4A), version 3 

(1200V-15 A). Les mesures ont été réalisées pour des températures comprises entre 25°C et 225 °C. 

Les mesures ont été réalisées sur le traceur Tek371A et pour faire varier la température un four à air 

pulsé a été utilisé. La Figure III.15 montre respectivement la variation de la résistance à l’état 

passant et du courant de saturation pour les 3 versions du JFET-SiC à VGS=0V en fonction de la 

température [121].  
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Figure III.15. Variation de la résistance à l’état passant du courant de saturation en fonction de la température 

pour les trois versions du JFET de SiC [121]  
 

Les résultats montrent une augmentation de la résistance à l’état passant et une diminution du 

courant de saturation. Par exemple la résistance à l’état passant de la version 2 augmente de 0,5Ω à 

25°C à une valeur de 1,77Ω à 225°C et que le courant de saturation varie de 11,83A à la 

température ambiante à une valeur de 4,73A à 225°C tandis que pour la version 3 la résistance à 

l’état passant varie de 0,2Ω à 25°C à une valeur de 0,6Ω à 225°C et le courant de saturation diminue 

de 42 A à 25 °C à une valeur de 24,05 A à 225°C. 

Les transistors JFET-SiC ont une structure verticale qui intègre une diode interne entre le 

drain et la source ce qui implique que ce JFET peut conduire dans le sens inverse si une polarisation 

inverse du drain est appliquée. Les mesures réalisées en mode de fonctionnement inverse 

(fonctionnement de la diode) de ce JFET pour des températures comprises entre 25°C et 225°C ont 

montré que la chute de tension directe sur la diode interne de ce JFET diminue avec l’augmentation 

de la température du fait de l’augmentation de la durée de vie de porteurs minoritaires avec celle-ci. 

III.5.2. Caractérisation dynamique en commutation 

Le comportement dynamique du JFET en commutation sur charge inductive a été étudié par 

Funaki [125] dans une configuration hacheur dévolteur. La Figure III.16 montre un schéma 

équivalent de ce montage. Une diode Schottky de (600V- 4A) est utilisée dans ce montage. Les 

mesures du comportement dynamique ont été évaluées pour des températures comprises entre 25°C 

et 400°C. L’opération de ce convertisseur a été choisie pour une fréquence de 100kHz avec un 

rapport de 50%, une tension d’entrée de 100V, une résistance de charge de 100 Ω et un courant de 

charge de 0,5A. Les résultats obtenus montrent un fonctionnement normal de ce convertisseur à 

haute température et une faible diminution de la tension de sortie en fonction de la température (5V 

à la température 400°C). Cette expérience montre également que la vitesse de commutation du 
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JFET ne semble pas être affectée par la température et que le di/dt mesuré du courant de drain de ce 

JFET ne varie pas avec l’augmentation de la température; -1,45x10
7
A/s à la température ambiante 

et -1,44x10
7
A/s à 400°C) [126]. 

III.5.3. Caractérisation électrique statique en polarisation directe 

Pour mesurer les caractéristique JFET en polarisation directe, on applique une tension drain-

source positive VDS en faisant varier la tension grille source négativement pour des valeurs 

comprises entre 0V et la tension de blocage VT0. Les mesures ont été visualisées sur le traceur 

Tektronix 371A [125] qui permet d’effectuer la caractérisation de composants en régime pulsé et 

qui peut atteindre au maximum une puissance de 3000W et un courant de 400A avec une durée 

d’impulsion généralement de 250μs avec une période de 40ms. La caractérisation en mode pulsé 

permet d’atteindre un fort niveau de courant tout en limitant le problème d’auto-échauffement [127] 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.16. Caractéristique  statique du SiC  JFET- en polarisation directe à la température 25°C.  
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Figure III.17. Caractéristique statique du JFET-SiC en polarisation directe à la température 300°C 

 

Ces caractéristiques électriques nous permettent de mesurer les différents paramètres 

électriques du JFET (résistance à l’état passant, courant de saturation, tension de blocage, …) dans 

les différents régimes de fonctionnement : pincé, ohmique et saturé. 

III.5.4. Caractéristique de transfert en régime de saturation 

La caractéristique de transfert du JFET-SiC en régime de saturation est donnée par la 

variation du courant de saturation IDS en fonction de la tension de polarisation grille-source VGS. 

Cette caractéristique nous donne la valeur maximale du courant drain-source (IDS) pour une tension 

grille-source nulle et la valeur de ce courant (IDS = 0) pour une tension grille source égale à la 

tension du blocage  VT0 [127]. La Figure III.18 représente les caractéristiques du transfert en 

saturation IDS(SAT)-VGS(V) du JFET SiC à la température ambiante et 300°C que nous avons 

obtenues à partir de la caractéristique électrique en statique direct représentés dans la figure III.16 et 

III.17. 
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Figure III.18. Caractéristiques de transfert en saturation du SiC JFET à 25°C, 125°C et à 300°C et VDS=5V 

 

D’après la Figure III.18 on peut constater que la variation du courant de saturation en fonction 

de la tension VGS est non linéaire et que ce courant diminue avec la diminution de VGS pour une 

température donnée. Cette diminution est due à la réduction de la largeur du canal avec 

l’augmentation de la polarisation négative de grille [128]. Ce courant s’annule pour des 

polarisations négatives de VGS correspondant à la tension du blocage  VT0. 

III.5.5. L’effet de la température 

D’après les caractéristiques électriques statiques du JFET en polarisation directe nous avons 

tracé l’évolution de la résistance à l’état passant RDSON et le courant de saturation  IDSSAT en fonction 

de la température pour les deux lots A et C. Les figures III.19 et III.20 représentent l’évolution de la 

résistance à l’état passant ainsi que le courant de saturation du JFET en fonction de la température 

[129]. 
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Figure III.19 Evolution du courant de saturation du JFET-SiC en fonction de la température à VGS=0 et 

VDS=5V 

 

 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.20. Evolution de la résistance à l’état passante du JFET Si en fonction de la température à VGS=0 et 

VDS=5V 
 

D’après les figures III.19 et III.20 on peut constater que l’augmentation de la température provoque 

une augmentation de la résistance à l’état passant et une diminution du courant de saturation. Ce 

phénomène est dû à la diminution de la mobilité des porteurs qui augmentent avec l’augmentation 

de la température. La dépendance de la mobilité en fonction de la température peut être exprimée 

par l’expression [130]: 

 
𝜇𝑛 =

947

1 +  
𝑁𝑖

1.94 1017 
0.61 (

𝑇

300
)−2.15 

(III-25) 

 

Où, N correspond à la concentration totale des impuretés ionisées exprimée en m
-3

 (S.I) et T 

représente la température de jonction en Kelvin. 
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III.5.6. Caractérisation électrique statique en mode de polarisation inverse 

La structure du JFET intègre une diode bipolaire intrinsèque entre drain et source connectée 

en parallèle avec le canal de conduction [131]. Cela permet la réalisation d’un onduleur SiC sans 

diode de roue libre et qui fonctionne à haute température [132]. Dans ce cas, il est avantageux de 

mettre en conduction le canal du JFET lorsque la diode conduit, pour réduire la chute de tension. 

La Figure III-12 représente une coupe verticale d’une demi-cellule du JFET SiC qui montre 

la diode intrinsèque. 

Les figures III.21 et III.22 suivantes montrent les caractéristiques électriques statiques du 

JFET SiC lot A en mode de polarisation inverse à température ambiante, 25°C, et 300°C. Les 

mesures ont été effectuées sur le traceur 371A [133]. D’après ces figures on peut voir que le courant 

circule en sens inverse même si les tensions VGS sont inférieures à la tension de seuil, et cela en 

raison de présence de la diode interne. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.21 Caractéristique  statique en mode de polarisation inverse du JFET SiC à température ambiante 

25°C  

 

En effet, le courant commence à circuler dans la diode interne lorsque la tension de 

polarisation entre drain et source dépasse la tension de diffusion de la jonction PN de la diode 

interne VBI. Cela est clairement observé sur les caractéristiques inverses à 300°C représentés dans la 

Figure III.22. On observant la Figure III.23, par exemple pour VGS = -24V, quand IDS < 5A la 

relation courant-tension est quasi linéaire, c’est  RDSON que l’on observe et quand IDS>5A, la tension 

varie alors suivant la caractéristique d’une diode [134]. 
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Figure III.22 Caractéristique électrique statique en mode de polarisation inverse du JFET SiC à température 

ambiante 300°C  
 

On peut constater qu’avec l’augmentation de la température la conductivité du canal du JFET 

diminue et par conséquent le courant inverse diminue aussi [135]. Pour bloquer définitivement le 

canal dans les conditions de polarisation inverse il faut appliquer une tension de polarisation de la 

grille inférieure à la tension de pincement. En effet, en observant les caractéristiques du JFET en 

inverse on peut voir qu’il existe une valeur de la tension grille source qui correspond au pincement 

du canal du JFET et que la caractéristique électrique en inverse courant – tension IDS-VDS du JFET 

n’a aucun changement au-delà de cette valeur. 

III.5.7. Caractérisation électrique statique en mode de polarisation directe 

Pour caractériser la grille en mode de polarisation directe, on applique une tension positive 

sur sa grille. Les mesures ont été faites pour des faibles niveaux afin d’éviter la dégradation de la 

jonction. Une limite arbitraire a été fixée à 40mA ce qui correspond à une dissipation de 100mW 

pour VGS=2.5V. La valeur maximale admissible pour le courant direct dans la jonction grille-source 

n’est pas fournie par le constructeur. Nous n’avons constaté aucun phénomène de dérive thermique 

avec un courant direct de 40mA et cette valeur nous suffit pour caractériser cette jonction. A 40 

mA, toutes les caractéristiques se trouvent clairement au dessus de la tension de seuil de la diode. 

La Figure III.23 représente la variation du courant grille iGS en fonction de la tension grille source 

VGS pour des températures comprises entres 25°C et 250°C pour le JFET du JFET SiC [136]. 
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Figure III.23 Caractéristique électrique courant-tension de la grille en mode de polarisation directe du JFET 

SiC à différentes température et VDS =5V 
  

III.5.8. Caractérisation électrique statique en mode de polarisation inverse 

L’objectif de cette mesure est d’évaluer la tension inverse maximale de la jonction grille 

source (VGSMAX) et d’estimer l’évolution du courant inverse de la grille IGS en fonction de la tension 

grille source VGS. Pour effectuer cette caractéristique, on applique une tension négative sur la grille  

par rapport à la source [137]. Les figures III.24 montre les résultats de la caractéristique électrique 

de la jonction grille source mesurée en mode de polarisation inverse en échelle linéaire et en échelle 

logarithmique du JFET-SiC pour des températures comprises entre 25°C et 250°C. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.24. Caractéristique électrique courant-tension de la grille en mode de polarisation inverse du JFET 

SiC  pour des températures comprises entre 25°C et 250°C (VDS=5V)  
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III.5.9. Caractérisation en commutation sur charge RL 

Les méthodes classiques de caractérisation dynamique du JFET en C-V ont plusieurs 

inconvénients et notamment leur grande sensibilité aux conditions de mesure, leur mise en œuvre 

complexe avec notamment les effets du câblage parasite, et leur éloignement des conditions réelles 

d’utilisation. Les méthodes temporelles développées au laboratoire Ampère s’affranchissent de ces 

limitations, tout en donnant des résultats très proches et moins bruités [138]. Les interrupteurs 

commandés tels que le JFET en SiC peuvent être caractérisés en régime dynamique dans un circuit 

de commutation sur charge RL (Résistive et Inductive) sans diode de roue libre. Le principe est 

d’obtenir, par le choix de R et L, un système légèrement résonnant dont la partie capacitive est le 

JFET à tester commutant sous tension et courant nominaux La Figure III.25 montre le schéma du 

circuit de test utilisé [139]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.25  Photographie du circuit de test en commutation sur charge R-L [139] 

La Figure III.26 montre le chronogramme de la commande de transistor JFET-SiC que nous 

avons utilisée pour la caractérisation en commutation sur charge RL. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.26. Chronogramme de la commande de transistor JFET-SiC utilisé pour la mesure en commutation 

sur charge RL 
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Lorsque le JFET commute sur une charge RL, les ondes des courants de drain-source IDS et de 

tension de drain-source VDS en régime statique sont reliées par : 

𝑉𝐷𝑆 = 𝑉𝐷𝐶 − 𝑅𝐼𝐷𝑆  

Et en régime dynamique par : 

𝑉𝐷𝑆 = 𝑉𝐷𝐶−𝑅𝐼𝐷𝑆 − 𝐿
𝑑𝐼𝐷𝑆

𝑑𝑡
 

Où, VDC, R et L représentent respectivement la tension d’alimentation, la résistance de charge et 

l’inductance de charge. Les figures III.28, III.29, III.30, III.31, III.32 et III.33 représentent les 

formes d’ondes de courants et de tensions à l’ouverture et à la fermeture du transistor JFET-SiC qui 

ont été mesuré pour une tension de 400V à température ambiante [140]. 

III.5.10. Validation des caractéristiques dynamiques en commutation sur 

charge R-L. 

Après avoir validé le modèle du JFET-SiC en statique, nous allons maintenant passer à la 

validation des caractéristiques dynamiques en commutation. La Figure III.27 montre le circuit de 

test que nous avons utilisé pour simuler les caractéristiques dynamiques du modèle. Dans ce circuit 

RC représente la résistance de charge, LC représente l’inductance de charge et RG représente la 

résistance de la grille. Les valeurs de ces composants ont été fixées à partir des valeurs réelles [144] 

utilisées pour mesure en commutation sur charge R-L. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.27. Circuit de simulation en commutation du JFET-SiC sur charge RL 
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Nous avons validé ce modèle en commutation pour plusieurs niveaux de tension 

d’alimentation [142]. Les figures III.28, III.29, III.30, III.31 et III.32 montrent une comparaison 

entre les résultats de simulation et les mesures expérimentales à la fermeture du JFET-SiC pour une 

tension de 30V. 

 

 

 

 

 

  

Figure III.28. Comparaison des formes d’ondes simulées (Rouge) et mesurées (Bleu) de la tension VGS en 

commutation sur charge R-L à l’ouverture du JFET-SiC pour une tension VDD = 30V (5V/div, Time: 5 

ns/div) 

 

 

 

 

 

 

Figure III.29 : Comparaison des formes d’ondes simulées (Rouge) et mesurées (Bleu) de la tension VDS en 

commutation sur charge R-L à l’ouverture du JFET-SiC pour une tension VDD = 30V (5 V/div, Time: 5 

ns/div) 

 

 

 

 

 

 

Figure III.30 Comparaison des formes d’ondes simulées (Rouge) et mesurées (Blue) du courant IDS en 

commutation sur charge R-L à l’ouverture du JFET-SiC pour une tension VDD = 30V (5V/div, Time: 5 

ns/div) 
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Figure III.31.Comparaison des formes d’ondes simulées (Rouge) et mesurées (Blue) de la tension VDS en 

commutation sur charge R-L à la fermeture du JFET-SiC pour une tension VDD = 30V (5V/div, Time: 5 

ns/div) 
  

  

 

 

 

 

 

 

Figure III.32. Comparaison des formes d’ondes simulées (Rouge) et mesurées (Blue) du courant IDS en 

commutation sur charge R-L à la fermeture du JFET-SiC pour une tension VDD = 30V (5 V/div, Time: 5 

ns/div) 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.33.Comparaison des formes d’ondes simulées (à gauche) et mesurées (à droite) de la tension VGS 

en commutation sur charge R-L à la fermeture du JFET-SiC pour une tension VDD = 30V (5 V/div, Time: 5 

ns/div) 
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Les figures III.31, III.32 et III.33 montrent une comparaison des formes d’ondes de courant 

IDS et de tension VDS et de la tension VGS à la fermeture du JFET-SiC en commutation sur charge R-

L pour une tension VDC de 30V. Les résultats sont satisfaisants sauf pour la forme de VGS. L’écart 

est sans doute dû aux éléments parasites du câblage. [143] 

III.6. Validation du modèle sur Orcad-PSpice 

Le modèle du canal asymétrique du JFET-SiC a été implémenté dans le  Pspice. La validation 

du modèle a été effectuée en utilisant le simulateur Orcad Pspice 16.5. Les différentes équations 

décrivant le fonctionnement du modèle ont été décrites en annexe A. 

III.6.1. Validation des caractéristiques statiques 

Pour valider les caractéristiques statiques du modèle du JFET nous avons utilisé le circuit de 

test schématisé sur la Figure III.34. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.34. Circuit de test utilisé pour simuler les caractéristiques statiques du modèle du JFET-SiC. 

La Figure III.34 montre le résultat de simulation de la caractéristique statique en mode de 

fonctionnement direct du JFET-SiC (1200V-100 mΩ) à la température ambiante. 
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Figure III.35. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique 

statique en mode de fonctionnement direct du transistor JFET-SiC à la température ambiante. 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.36. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique 

statique en mode de fonctionnement direct du transistor JFET-SiC à T= 125°C 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.37. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique 

statique en mode de fonctionnement direct du transistor JFET-SiC à T= 175°C 
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Figure III.38. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique 

statique en mode de fonctionnement direct du transistor JFET-SiC à T= 25°C, 125°C et 175°C 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.39. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique du 

courant de grille du transistor JFET-SiC à T= 25°C, 125°C et 175°C et VDS=0V 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.40. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique  du 

courant de fuite de grille du transistor JFET-SiC à T= 25°C, 125°C et 175°C 
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Figure III.41. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure de la puissance dissipée transistor 

JFET-SiC  

D’après la Figure III.41 on peut constater que ce modèle permet d’avoir des résultats précis 

pour la simulation du comportement statique du JFET-SiC dans les régions ohmique et saturée pour 

les paramètres électriques RDSON , IDS et VT0.  

Le Tableau III.2 représente une comparaison entre la valeur mesurée et la valeur simulée de la 

résistance à l’état passant et du courant de saturation et de la tension de blocage VT0 du JFET SiC. 

III.6.2. Validation de la caractéristique de transfert en saturation 

Pour valider les caractéristiques de transfert en saturation du modèle du JFET-SiC nous avons 

utilisé le même  circuit de test schématisé sur la Figure III.34. 

La Figure III.42 compare la simulation et l'expérience pour le courant de saturation en 

fonction de la tension grille appliquée à la température ambiante du JFET-SiC. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure III.42. Comparaison entre le résultat de simulation et a mesure expérimentale du courant de 

saturation en fonction de la tension grille source appliquée à la température ambiante 
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Figure III.43. Comparaison entre le résultat de simulation et a mesure expérimentale du courant de saturation 

en fonction de la tension grille source appliquée à T=25°C, T=125 °C et T=175°C, de transistor JFET-SiC 

 

La Figure III.43 présente  la simulation du courant de saturation en fonction de la tension 

grille appliquée à la température ambiante du JFET SiC. Cette comparaison montre une bonne 

concordance entre les résultats de simulation et de mesure du courant de saturation. Une 

interprétation du petit écart constaté est du à  la non-uniformité du dopage dans le canal [116]. 

III.6.3. Conclusion 

Un modèle du transistor JFET de SiC à canal latéral a été présenté. Le modèle a été développé 

en PSpice et validé aussi bien en mode de fonctionnement statique que dynamique en utilisant le 

simulateur Spice. Ce modèle inclut une représentation asymétrique du canal latéral et les capacités 

de jonction de la structure. La validation du modèle montre que ce modèle permet d’avoir des 

résultats satisfaisants. La comparaison entre les simulations et les mesures expérimentales conduit à 

des résultats satisfaisants pour simuler le comportement du JFET en mode de fonctionnement 

statique en termes de variation de la résistance à l’état passant RDS et le courant de  saturation IDS à 

la température ambiante. Le modèle permet également de simuler le comportement du JFET en 

commutation à la température ambiante. 
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IV.1. Introduction 

Depuis plusieurs années la technologie des semi-conducteurs joue un rôle extrêmement 

important dans notre vie quotidienne. L’intérêt porté aux semi-conducteurs est dû à leurs utilisations 

dans certaines industries : microélectronique, optoélectronique et photovoltaïque. Ces matériaux 

semblent aussi d’une importance capitale pour les industries du futur, l’un de ces semi-conducteurs 

est le carbure de Silicium (SiC). 

Le carbure de silicium (SiC) est un matériau semi-conducteur à large bande interdite. Ce 

matériau possède des caractéristiques en température et une tenue aux champs électriques bien 

supérieure à celles du silicium. Ces caractéristiques permettent des améliorations significatives dans 

une grande variété d’applications. Le travail réalisé dans cette thèse consiste à caractériser 

électriquement le SiC-MOSFET  et en fonction de la température (25°C-250°C). Un modèle 

physique de ce transistor  a été présenté, le modèle a été développé en utilisant ORCAD-PSpice et 

validé aussi bien en mode de fonctionnement statique et dynamique. La validation du modèle 

montre une bonne concordance entre les mesures et la simulation.  

IV.2. Caractéristiques I-V des dispositifs MOSFETs SiC 

IV.2.1. Mesures courant-tension 

Nous allons reporter brièvement les caractéristiques I-V usuellement obtenues en technologie 

Silicium, ainsi que les équations associées. 

Fixons dès maintenant la nomenclature utilisée: ID correspondra au courant de drain, VD à la 

polarisation de drain et VG à la polarisation de grille. Le transistor sera par ailleurs défini par sa 

longueur de canal L, la largeur de sa grille W, et l’épaisseur de son oxyde de grille eox. Le terme Cox 

désignera la capacité de l’oxyde de grille. Quant à la mobilité effective de canal et à la tension de 

seuil, les notations µ et VTH leur seront respectivement attribuées. La figure IV.1 représente l’allure 

de la caractéristique IDS-VDS à VGS donnée pour un transistor MOS Si classique fonctionnant à l’état 

conducteur (VGS > VTH : présence d’un canal d’inversion sous l’isolant). L’équation générale de 

cette caractéristique est la suivante : 

 
IDS = μCOX

W

L
VDS (VGS − VTH −

VDS

2
) (IV-1) 
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Figure IV.1. Représentation schématique d’une caractéristique IDS-VDS à VGS =10V pour un 

transistor MOS Si classique (IRF150). 

 

Trois régimes sont distingués sur cette caractéristique: 

 un régime ohmique si la condition VGS-VTH > VDS est respectée. Dans ce cas, le terme VD/2 de 

la relation (IV.1) est négligeable, et l’équation du courant ID-VD peut être approchée par une 

droite (figure IV.2). 

 un régime intermédiaire dans lequel le terme VD/2 n’est plus négligeable. Aucune 

approximation ne peut être faite sur l’équation du courant de la relation (IV.1). 

 Au point, VGS-VTH = VDSAT (seuil de saturation), il y a pincement du canal. Au-delà, c’est-à-

dire pour VG –VTH < VDS, la région voisine du drain n’est plus en inversion ce qui se traduit 

par un régime de saturation du courant : la tension aux bornes du canal conducteur reste 

constante et égale à VDSAT. Le courant ne croît donc plus avec VD, et en première 

approximation (faible saturation) reste constant et égale à IDSAT (figure 4.1). Une autre 

représentation de la caractéristique courant-tension est obtenue en maintenant VD constante et 

en faisant varier la polarisation de grille (figure IV.2). Sur cette caractéristique le courant reste 

nul tant que VGS < VTH (état bloqué du transistor). Comme précédemment, pour VGS > VTH et 

VGS-VTH <VDS, le courant se trouve en régime de saturation. A partir de VGS-VTH >VDS, le 

courant augmente de façon linéaire avec VGS selon la relation (V-2). 
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Figure IV.2.  Représentation schématique d’une caractéristique IDS-VGS à VDS donnée pour un transistor MOS 

Si classique (IRF150). 

IV.2.2. Les MOSFET en Carbure de Silicium (SiC)  

La grande valeur du champ électrique critique du SiC-4H par rapport au silicium, permet de 

réaliser des transistors MOSFET de puissance avec une épaisseur de la région de dérive de 10% de 

la valeur nécessaire pour l’équivalent silicium et avec un dopage 100 fois supérieur par rapport à un 

MOSFET-Si pour une tenue en tension donnée.  Donc la charge stockée dans la capacité de drain 

par unité de surface d’un MOSFET-SiC est prévue 10 fois supérieure à celle d’un MOSFET-Si pour 

un VBR donné. Cette charge peut être calculée par la relation suivante : 

 𝑄𝐷 = 𝐴𝜀𝐸𝐶   (IV-2) 

Où A est la surface du composant, ε est la constante diélectrique et EC est le champ électrique 

critique. A partir de cette relation, on observe que la charge stockée QD par unité de surface est 

directement proportionnelle au champ critique EC. Pour le SiC-4H, la valeur de EC est 

approximativement 10 fois supérieure à celle du Si, cela signifie que la charge de drain et les pertes 

en commutation par unité de surface pour un composant en SiC-4H sont également 10 fois 

supérieures par rapport à celles du Si.  

Cependant, avec une épaisseur de la région de dérive 10 fois inférieure et avec un dopage 100 

fois supérieur, et en tenant compte que la mobilité des électrons dans le SiC-4H est 

approximativement 70% de sa valeur dans le Si, la résistance spécifique à l’état passant pour un 
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MOSFET SiC-4H est théoriquement 700 fois inferieure à celle d’un MOSFET-Si. Cela signifie que 

la surface d’un MOSFET en SiC-4H est estimée 700 fois plus petite que celle d’un MOSFET-Si 

[67] pour des valeurs de la tension et de la résistance à l’état passant (RON) comparables. Par 

conséquent la charge stockée dans la capacité de drain et les pertes en commutation d’un MOSFET 

en SiC-4H sont théoriquement 70 fois inférieures à celles d’un MOSFET-Si [69]. En effet, les 

transistors MOSFET-SiC permettent d’accéder aux applications hautes fréquences.  

Dans la filière Si, un MOSFET avec une tenue en tension supérieure à 1kV se révèle peu 

performant à cause de la forte résistance à l’état passant. Avec le SiC, il est théoriquement possible 

de réaliser des transistors MOSFET avec une tenue en tension de 10kV pour une résistance à l’état 

passant plus faible [84]. Les transistors MOSFET-SiC de puissance rencontrent le problème lié à la 

qualité de l’interface oxyde de champ/semi-conducteur. Ce problème conduit à une mobilité des 

électrons très faible dans le canal d’inversion. Cet obstacle technologique n’a pas permis de 

démontrer tout le potentiel des convertisseurs utilisant des interrupteurs de type SiC. De 

nombreuses études ont été réalisées pour améliorer la mobilité des électrons et ont conduit à une 

amélioration importante de cette mobilité.  

En terme de tenue en tension, Ryu [58] a réalisé un transistor DMOSFET en SiC-4H avec une 

tenue en tension de 10kV [58]. Ce composant a été réalisé avec une couche de dérive de 85μm et 

avec un dopage de 8 10
14

 cm
-3

. La mobilité effective mesurée du canal est de 22 cm²/Vs. La 

résistance spécifique mesurée est de 123 m .cm² pour une polarisation de la grille de 18V. Le 

courant de fuite mesuré est de 197μA sous une tension de 10kV appliquée sur le drain et pour une 

polarisation de grille de -8V. La surface active du composant est de 4.24 10
-3

 cm². La figure IV.1 

montre la structure du DMOSFET 10kV réalisé par Ryu [58]. 
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Figure IV.3. Structure du DMOSFET 10 kV réalisés par Ryu [78] 
 

Pour améliorer les performances du composant dans les applications de puissance Ryu a 

développé un nouveau démonstrateur avec une surface active plus importante [58]. La surface 

active du nouveau DMOSFET est de 0.15cm². La tenue en tension est de 10kV. Ce composant a été 

réalisé avec une couche de dérive de 100μm et avec un dopage de 6 10
14

 cm
-3

. La résistance 

spécifique mesurée est de 111 m .cm² pour une polarisation de grille de 15V et pour un VDS de 

0.15V. Le courant de fuite mesuré à 10kV est de 3.3μA pour un VGS = 0V. Le calibre en courant 

atteint est de 5A pour une tension de drain de 3.76V. 

Pour évaluer les performances du transistor MOSFET-SiC par rapport à celles du MOSFET-

Si, Ong [124] a réalisé une comparaison entre les comportements des deux transistors [125]. La 

comparaison a été réalisée en régime de conduction ainsi qu’en régime de commutation. Le 

transistor MOSFET-SiC utilisé dans cette étude est un transistor (10A-1200V) de Cree, ce transistor 

a été comparé avec un transistor MOSFET-Si IXYS (10A – 1000V). Les résultats de caractérisation 

obtenus ont montré la supériorité du MOSFET-SiC pour les deux modes. En effet, l’utilisation du 

MOSFET-SiC a permis une réduction des pertes en conduction de 87.7%. En commutation les 

pertes enregistrées dans le cas du MOSFET-SiC sont de 50% à la fermeture et de 66% à l’ouverture 

du transistor en comparaison avec le MOSFET-Si. Le tableau IV.2 montre un résumé des 

caractéristiques électriques enregistrées pour les deux MOSFET. 
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Tableau IV.2. Comparaison des paramètres électriques du MOSFET-SiC (10A – 1200V) avec celles du 

MOSFET-Si (10A – 1000V) [123]. 

 

Paramètres MOSFET-Si MOSFET-SiC 

VDS (V) (tension à l’état passant) 4 0.48 

PConduction (W) 17.6 2.16 

IDS (A) 4.4 4.49 

RON (Ohm) (résistance à l’état passant) 0.91 0.11 

tr (ns) (temps de montée) 33 22 

tf (ns) (temps de descente) 32 16 
 

A partir de ces résultats on peut noter que les MOSFET-SiC présentent des avantages 

significatifs par rapport aux MOSFET-Si. D’abord la réduction des pertes en conduction conduit à 

une large amélioration du rendement dans des applications de l’électronique de puissance, puis la 

réduction de temps de commutation permet d’augmenter la fréquence de fonctionnement et par 

conséquent la réduction de taille des systèmes. 

IV.3. Modélisation du Transistor SiC MOSFET  

Le modèle proposé du MOSFET est inspiré des études de modélisation effectuées par 

A.Hefner [15]. Notre objectif consiste à établir un modèle assez précis pour la simulation CEM, 

capable d’être paramétré directement à partir de la fiche fabricant sans aucun recours à la mesure. 

IV.3.1. Caractéristiques statiques 

Le schéma équivalent de la figure IV.1 représente les éléments qui décrivent le transistor de 

puissance et qui traduisent le régime de fonctionnement statique et dynamique.  

Le fonctionnement du transistor SiC MOSFET en régime statique est représenté par le 

générateur de courant IDS. L’expression du courant est donnée comme suit : 

 𝐼𝐷𝑆 = 0                   𝑠𝑖                  𝑉𝐺𝑆 < 𝑉𝑡  (IV-3) 

 

 

𝐼𝐷𝑆 = 𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛

 𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡 𝑉𝐷𝑆 −
𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 𝑉𝐷𝑆

2

2𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

1 + 𝜃(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)
     𝑠𝑖         𝑉𝐷𝑆 ≤ (𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡)

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡
 

 

(IV-4) 
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𝐼𝐷𝑆 = 𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

 𝑉𝐺𝑆 − 𝑉𝑡 
2(1 + 𝜆 𝑉𝐷𝑆 − (𝑉𝑑𝑠 − 𝑉𝑔𝑠  

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
 ))

2(1 + 𝜃(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)
  𝑠𝑖  𝑉𝐷𝑆 > (𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)

𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
 

(IV-5) 

 

Dans un système de commutation, le canal du MOSFET est le chemin principal du courant. 

Le comportement statique du MOSFET ne sera efficace pour l’étude d’une cellule de commutation 

que si les paramètres qui lui sont associés sont ajustés pour reproduire fidèlement les 

caractéristiques du composant. La procédure d’identification des paramètres proposée est basée sur 

une interprétation graphique des données fournies par le fabricant. Kpsat et Kplin sont respectivement 

la transconductance en régime de saturation et en régime linéaire. L’hypothèse de départ consiste à 

supposer que ces deux paramètres sont égaux pour la température de 25°C et qu’ils varient en 

fonction de la température. Les conditions relatives à cette hypothèse sont les suivantes : 

 𝐾𝑃 = 𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡  𝑇𝐽 = 25°𝐶 = 𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 (𝑇 = 25°𝐶) (IV-6) 

 Et : 

 𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡 (𝑇 ≠ 25°𝐶) ≠ 𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 (𝑇 ≠ 25°𝐶) (IV-7) 

   

Dans les analyses qui vont suivre, les paramètres statiques qui auront une dépendance de l’état 

thermique du dispositif sont Kpsat, Kplin et la tension de seuil VTH. 

IV.3.2. Evolution des Caractéristiques ID-VD sur les MOSFETs SiC 

Les mesures de courant de drain ont été effectuées à l’aide d’un HP 4156A [120]. La tension  

source est mise à la masse (VS = 0 V). Pour avoir accès au réseau de caractéristiques ID-VD à 

différents valeurs de  VGS, nous avons fait varier VDS de 0 à 5V par pas de 0.5V et VGS de 10 à 20V 

par pas de 2.5V. Les mesures se sont faites à température ambiante sur les transistors de dimensions 

W/L = 60/20.    

La figure IV.2 montre certaine des caractéristiques ID-VD issues des mesures  électriques. Il 

convient de remarquer en premier lieu et de manière qualitative que l’allure  générale de ces 

courbes est conforme à des caractéristiques des transistors. Effectivement, comme le prédit la 

relation (IV-6), nous notons une augmentation progressive du courant avec la polarisation VDS. La 

saturation du courant intervient également à partir d’une certaine valeur de VDS = VDSAT, valeur qui 

dépend elle-même de la polarisation de la grille. Toujours conformément à l’équation  (IV.6), le 

courant de canal augmente lorsque la tension appliquée sur la grille augmente. 
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IV.3.3. Extraction de 𝜽  et VTH 

L’application de la tension de commande est à l’origine de création d’un champ électrique 

transversal dans le canal du MOSFET. Le paramètre de correction empirique 𝜽 permet de tenir 

compte de l’effet de ce champ sur la mobilité des électrons. La valeur de 𝜽 peut être approximée à 

partir de l’expression Eq. IV.5. Pour une température ambiante et en se situant dans la zone linéaire 

des caractéristiques statiques, deux valeurs du courant IDS suivant de tensions VGS peuvent être 

extraites comme le montre la figure IV.4. Le choix de tensions VGS plus élevées par rapport à VDS a 

permis de satisfaire la condition de fonctionnement dans la zone linéaire du MOSFET. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.4. Caractéristiques statiques du SiC MOSFET à T= 25°C 

À partir de l’équation IV.2, IV.3 et en fonction des deux valeurs extraites, le paramètre θ peut être 

exprimé comme suit : 

 𝜃 =
𝐼𝐷𝑆1( 𝑉𝑔𝑠1 − 𝑉𝑡 −

𝑉𝑑𝑠

2 − 𝐼𝐷𝑆2( 𝑉𝑔𝑠2 − 𝑉𝑡 −
𝑉𝑑𝑠

2

𝐼𝐷𝑆1 𝑉𝑔𝑠1 − 𝑉𝑡   𝑉𝑔𝑠2 − 𝑉𝑡 −
𝑉𝑑𝑠

2  − 𝐼𝐷𝑆2 𝑉𝑔𝑠2 − 𝑉𝑡 −
𝑉𝑑𝑠

2 )

 
(IV-8) 

 

La valeur de la tension de seuil VTH est extraite à partir des caractéristiques typiques de transfert du 

MOSFET (figure IV.4). Elle est approximée à 4V pour une température de 25°C et à 2,4V pour une 

température de 135°C. 
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Figure IV.3. Caractéristiques de transfert typiques du SiC MOSFET  (VDS = 20 V) 

 

À partir des valeurs extraites, on détermine la valeur de 𝜽≅ 0,03 V-1. 

IV.3.4. Extraction de Kp 

À la température ambiante, on a Kp = Kpsat = Kplin. En utilisant les paramètres identifiés 

précédemment, la valeur de Kp peut être extraite à partir de l’équation IV.7. Les points extraits de la 

figure IV.2 permettent d’extraire la valeur de Kp = 1,2 A/V
2
. 

IV.3.5. Extraction de λ  

Le coefficient empirique λ est initialement introduit dans les modèles Spice. Il est utilisé dans 

la description statique du MOSFET afin de tenir compte du phénomène de modulation de la 

longueur du canal [60]. En s’appuyant sur la figure IV.3 et en utilisant l’expression IV-8, une valeur 

approximative de λ est extraite pour une tension VGS  très élevée. Pour le point (VGS = 11V, IDS = 

32,5A), on obtient λ = 0,024 V
-1

. 

IV.3.6. Extraction de Kpsat et Kplin (pour T=135°C) 

Les termes de transconductance Kpsat et Kplin sont utilisés afin de traduire le lien direct entre 

VGS et IDS. L’utilisation de deux transconductances au lieu d’une, permet une meilleure 

reconstruction des réponses du modèle suivant sa température instantanée Tj. Afin de déterminer le 

paramètre Kplin pour une température de 135°C (choix de test fait par le fabricant), on a établi 

l’expression Eq. IV-6 à partir de l’équation précédente. 
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𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛 =
 1 + 𝜃 𝑉𝑔𝑠1 − 𝑉𝑡  𝐼𝐷𝑆1 − (1 + 𝜃 𝑉𝑔𝑠2 − 𝑉𝑡 )𝐼𝐷𝑆2

𝑉𝑑𝑠(𝑉𝑔𝑠1 − 𝑉𝑔𝑠2)
 

 

 

Figure IV.4. Caractéristiques statiques du transistor SiC MOSFET à T=135°C 

Les valeurs extraites de la figure IV.4 ont permis l’identification de la valeur de Kplin = 0,9 

A/V
2
. À partir de la même figure, la valeur de Kpsat peut être déterminée en remplaçant dans 

l’expression Eq. IV.3 Les paramètres trouvés par leurs valeurs (VDS élevée par rapport à VGS). Pour 

le point suivant (VDS = 17V, VGS = 10V, IDS = 36A) on obtient une équation de second degré (IV.9), 

sa résolution permet de déterminer la valeur de Kpsat = 1,35 A/V
2
. 

 

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
2

𝜆(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡)3

𝐾𝑝𝑙𝑖𝑛
− 𝐾𝑝𝑠𝑎𝑡  𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡 

2
 1 + 𝜆𝑉𝑑𝑠 + 2𝐼𝐷𝑆(1 + 𝜃(𝑉𝑔𝑠 − 𝑉𝑡) = 0 

IV.4. Modèle électrothermique du MOSFET en Carbure de Silicium  

Jusqu'à maintenant nous avons déterminé les paramètres décrivant le modèle statique du 

MOSFET suivant des procédures d’extraction approximatives, simples et qui ne demandent aucune 

étape de mesure. Cette extraction est faite suivant des hypothèses qu’on s’est fixées. Plusieurs 

paramètres gouvernant le fonctionnement du MOSFET dépendent de l’état thermique du semi-

conducteur.  

IV.4.1. Les Effets de la température (Auto-échauffement) 

Tout composant semi-conducteur est sujet à des problèmes d’auto-échauffement lorsqu’il est 

soumis à des contraintes électriques. Trois principaux phénomènes sont à l’origine de la création de 

chaleur. Il y a tout d’abord l’effet Joule des électrons et des trous. Il existe ensuite les phénomènes 
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de radiation. Enfin, le processus de génération recombinaison des paires électrons/trous libère une 

quantité de chaleur proportionnelle au gap d’énergie entre les niveaux donneurs et accepteurs. 

L’augmentation de la température interne du composant entraîne une diminution de la valeur de la 

mobilité des porteurs et, par la même occasion, la diminution de la tension de seuil VTH qui est 

également dépendante de la température (IV.2). Par contre, cette diminution de la tension de seuil 

est assez négligeable devant la diminution de la mobilité. Par conséquent, à mesure que la 

température augmente, le courant IDSAT de sortie décroît (IV.3) (Figure IV.5). Cette évolution se voit 

aussi bien si l’on regarde les équations simplifiées d’un modèle compact BISIM3 par exemple :  

La mobilité des porteurs du Carbure de Silicium dépend de la température. Son équation est la 

suivante : 

 
𝜇𝑒𝑓𝑓 = 𝜇𝑒𝑓𝑓 0(

𝑇

300
)−2.25 (IV-9) 

 

 
𝑉𝑡 𝑇 = 𝑉𝑡 𝑇𝑁𝑂𝑀 + 𝐾 ∗ (

𝑇

𝑇𝑁𝑂𝑀
)−1 (IV-10) 

 

 
𝐼𝐷𝑆 = 𝜇

𝐶𝑜𝑥

2

𝑊

𝐿
(𝑉𝑔𝑠_𝑉𝑡)2 (IV-11) 

 

W : largeur de la grille, L : longueur de la grille, Cox : capacité d’oxyde et K, est un  paramètre du  

modèle  (K<0) 

Les effets de l'échauffement du composant sur la transconductance et la conductance de sortie 

sont non négligeables et doivent être pris en compte dans une procédure de mesure et de 

modélisation précise.  De plus, cet effet qui se présente à la fois dans les régimes de saturation et de 

quasi-saturation, est seulement dépendant du niveau de puissance d’entrée. 

Un exemple de l'effet de l'auto-échauffement sur la caractéristique de sortie d'un transistor à 

effet de champ est représenté figure IV.5. 
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Figure IV.5. Les caractéristiques de sortie d'un SiC MOSFET avec l’auto-échauffement 

 

L’élévation de la température entraîne une modification des caractéristiques électriques. 

Dans les structures MOS, elle se manifeste sur la caractéristique IDS(VDS) sous forme de résistance 

négative dans la zone de saturation. 

On observe une chute du courant de drain lorsque VDS augmente entraînant une diminution de 

la conductance et de la transconductance de sortie. Ceci est lié à une décroissance de la mobilité des 

électrons lorsque la température augmente alors que la caractéristique en impulsions conserve un 

état quasi-isotherme durant toute la phase de mesure. Le banc de mesure des transistors en 

impulsions développé par l’IRCOM [125,126] permet d’apporter une réponse aux problèmes 

thermiques lors de la caractérisation. Plusieurs auteurs se sont intéressés au fonctionnement des 

transistors MOSFETs entre 300°C et 400°C [127,128]. A de telles températures, des courants de 

fuite ont été observés entraînant la dégradation à la fois de la conductance de sortie et des 

caractéristiques de pincement du composant. Ces courants de fuite sont principalement dus au 

contact de grille et au substrat. En effet, les fuites de grille, qui dépendent de la hauteur de la 

barrière de Schottky à l’interface métal / semi-conducteur, augmentent avec la température via les 

mécanismes d’émission et de diffusion thermodynamiques [129], tandis que les fuites de substrat 

proviennent de l’augmentation de la conductivité du substrat semi-isolant avec la température [130]. 

La conductivité thermique du Carbure de Silicium est de 3.7 W/K.cm. Le SiC étant un matériau à 

grand gap, il peut supporter jusqu’à 600°C sans aucune détérioration, ce qui laisse espérer un 
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fonctionnement à des températures de jonction beaucoup plus élevées que pour le Silicium (200°C) 

ou l’Arséniure de Gallium (300°C à 400°C). 

IV.4.2 Validation du modèle pour le MOSFET SiC 

Pour valider le modèle de la cellule de commutation équipée avec le MOSFET en SiC, la 

même procédure que pour le JFET SiC a été suivie.  

Le modèle du SiC MOSFET a été implémenté dans le  Pspice. La validation du modèle a été 

effectuée en utilisant le simulateur Orcad-Pspice 16.5 (figure IV.6). 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.6. Circuit de test utilisé pour simuler les caractéristiques statiques du modèle du JFET-SiC. 

La comparaison entre mesures et simulation pour des différentes conditions est montré sur les 

figures IV.6, IV.7, IV.8, IV.9, IV.10, IV.11et IV.12. Le modèle présente de bons  résultats.  

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.7. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique 

statique en mode de fonctionnement direct du transistor SiC MOSFET à T= 25°C [130]. 

 

SiC MOSFET

D
G

S

VGS
VDS

000



Chapitre IV : Modélisation et Simulation du Transistor SiC MOSFET 

 

116 
Messaadi Lotfi « Modélisation et Optimisation de l’Effet de  l’Auto-échauffement  
des Composants Electroniques de Puissance »  
Laboratoire d’Automatique Avancée et d’Analyse des Système (LAAAS), Université de Batna, 2017. 
 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.8. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique 

statique en mode de fonctionnement direct du transistor SiC MOSFET à T= 150°C [130]. 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.9. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la caractéristique électrique de 

transfert du transistor SiC MOSFET à T= -25°C, 25°C, 75°C, et T= 150°C [130]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.10. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure du courant ID en fonction de VGS  à  

T= -25°C, 25°C, 75°C et T= 150°C pour VDS=10V [130]. 
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Figure IV.10. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure da la tension de seuil en fonction de 

température de jonction du transistor SiC MOSFET pour VDS=10V et ID=10mA [130]. 

 

 

 

 

 

 

 Figure IV.11. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure de la résistance à l’état 

passant du transistor SiC MOSFET pour ID=10A et 20A [130] 

 

 

 

 

 

 

Figure IV.12. Comparaison entre les résultats de simulation et de mesure de l’évolution de la résistance à 

l’état passant en fonction du courant  ID du transistor SiC-MOSFET à différentes valeurs de températures et 

pour VGS=18V [130]. 
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IV.4.3. Conclusion  

Un modèle de transistor MOSFET en carbure de silicium a été présenté et développé. Les 

simulations effectués tout au long de ce chapitre ont montré l’exactitude du modèle élaboré du fait 

qu’il permet d’approcher toute les réponces expérimentals du transistor SiC-MOSFET.  
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V.1  Introduction 

Les convertisseurs DC-DC sont largement utilisés dans l’environnement industriel et 

domestique. Grâce à leur rendement de plus en plus élevé, leur encombrement, leur poids et leur 

coût réduits, ils ont occupés une place importante dans les sources d’alimentation des ordinateurs 

portables, les téléphones mobiles, les appareils électroménagers …etc. [133]. Un convertisseur de 

puissance peut être caractérisé comme un système périodique, non-linéaire et variant au cours du 

temps en raison du changement de la topologie de leur circuit selon les états passants et bloqués des 

interrupteurs et diodes. Ces circuits sont typiquement contrôlés par la modulation de largeur 

d'impulsions PWM (Pulse Width Modulation) ou autres techniques semblables pour régler la 

tension ou le courant fourni aux charges. Le contrôleur décide qu'on passe d'une configuration à une 

autre en faisant en sorte que les transitions se produisent cycliquement ou en temps discret. 

Du point de vue de la commande des convertisseurs DC-DC, le principal objectif consiste à 

maintenir la tension de sortie à une valeur de référence désirée en utilisant un rapport cyclique 

compris dans l’intervalle [0,1] et une valeur du courant de l’inductance strictement positive. La 

synthèse d’une loi de commande pour les convertisseurs de puissance doit répondre aux objectifs 

classiques de stabilité, de performance dynamique et de robustesse, tout en respectant les 

contraintes imposées sur la commande et la sortie. De manière générale, le réglage devient difficile 

en raison des différents éléments qui perturbent leur fonctionnement. Une fois que les 

convertisseurs sont embarqués dans différentes applications, leur comportement est fortement 

influencé par plusieurs facteurs : les variations de la charge et de la tension d’alimentation, la 

sensibilité aux bruits, les changements dans le temps ou en présence des perturbations des 

paramètres incertains (des inductances ou des condensateurs par exemple) présents dans la structure 

des convertisseurs. Dans certaines situations, ces éléments forcent le comportement du système à 

s’écarter du fonctionnement désiré. 

Dans ce chapitre on veut traiter la conception et la modélisation d’un convertisseur DC/DC de 

type Boost (appelé également hacheur survolteur ou parallèle) en Orcad PSpice. Ce type de 

convertisseur statique permet de convertir une tension continue en une autre tension continue de 

plus forte valeur. Dans un premier temps, nous étudierons le fonctionnement de cette structure afin 

de déterminer les relations entre les différents signaux électriques. Puis, nous expliquerons 

comment dimensionner les différents éléments qui la composent à partir des spécifications d’un 

cahier des charges. 
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V.1.1. Présentation du simulateur ORCAD-PSpice 

Pour étudier le comportement électrique des composants et circuits intégrés, on utilise 

généralement un simulateur électrique. En effet, ce type de simulateur permet d’étudier le 

comportement électrique d’un composant à travers un schéma électrique équivalent le modélisant. 

En plus, ce logiciel permet d’éviter toute fausse manipulation, lors de mesures réelles, qui risque 

d’endommager le composant ou le circuit intégré analogique. Cette ‘‘caractérisation’’, à l’aide de ce 

genre de simulations permet aussi de tester le comportement électrique du composant (ou circuit 

intégré) vis-à-vis de variations de la température, de la tension d’alimentation et du processus de 

fabrication. Ces simulations rendent plus attractive l’utilisation de simulateur analogique pour la 

conception et la modélisation de dispositifs électroniques. Dans notre cas, nous avons choisi, pour 

nos simulations électriques du MOSFET, le logiciel SPICE (Simulation Program with Integrated 

Circuit Emphasis). Ce logiciel est un simulateur temporel analogique de circuits intégrés et de 

composants, développé au début des années 70 à l’Université de Berkeley [134], utilisant une 

description nodale pour la résolution du système par les lois fondamentales de Kirchhoff. Cette 

description peut se faire à l’aide d’une "netlist" créer par un simple éditeur de texte. La syntaxe de la 

"netlist" est compatible avec de nombreux logiciels de simulation analogique, le plus utilisé étant le 

logiciel ELDO de la société ANACAD [135]. 

La simulation Spice peut être considérée comme une "mesure au laboratoire" à condition 

que les modèles des composants utilisés les décrivent de la façon la plus exacte possible. Plusieurs 

fondeurs mettent à la disposition des concepteurs les modèles SPICE de leurs composants. 

L’ensemble de ces modèles de composants est souvent réuni dans une bibliothèque. Il est aussi 

possible de définir une nouvelle fonction électronique par une macro modèle par assemblage de 

différents modèles de composants qui constituent son schéma électrique équivalent. C’est 

exactement la procédure que nous allons suivre pour modéliser les transistors MOS de puissance car 

leur structure physique est différente de celle des transistors MOS de signal définis dans SPICE par 

le modèle de MEYER [136] 

V.1.2. Généralités sur la conception d'un convertisseur  

Le  processus  de  conception  d’un  convertisseur  classique  est  composé  de  plusieurs  

étapes [137]:  

•  Définition du cahier des charges et des objectifs de la conception  

•  Proposition d’un circuit, c’est une procédure créative   

•  Modélisation du circuit, les composants du circuit sont modélisés convenablement   
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•  Analyse du circuit orienté pour la conception, il s’agit de développer des équations qui  

permettent  de  choisir  les  valeurs  des  composants  utilisés  dans  le  circuit  afin  de  répondre 

aux exigences du cahier des charges  

•  Vérification  du  modèle,  les  prédictions  par  modélisation  sont  comparées  aux  

mesures sur un prototype de laboratoire, le modèle est ensuite affiné si nécessaire  

•  Analyse du pire des cas du circuit, vérifier si les spécifications sont remplies dans toutes 

les conditions  

• Itération,  les  étapes  précédentes  sont  répétées  afin  d’améliorer  la  conception jusqu’à 

ce que la fiabilité et le rendement soient acceptables 

V.2. Modélisation des convertisseurs DC /DC  

La modélisation des convertisseurs a pour but d'analyser le comportement dynamique de 

ceux-ci, afin de synthétiser les lois de commande nécessaires qui permettent d’atteindre les 

performances désirées. La difficulté majeure vient du principe même de ces convertisseurs: ils sont 

non linéaires et présentent plusieurs configurations électriques distinctes lors d'une période de 

commutation. La modélisation du comportement dynamique doit permettre de caractériser le 

fonctionnement de convertisseur DC-DC dans les deux modes de conduction (continu et 

discontinu). 

V.2.1. Présentation du Convertisseur DC/DC de type Boost 

V.2.1.1  Généralités sur les convertisseurs type Boost  

Lorsque  l’on  désire  augmenter  la  tension  d’une  source  continue,  on  peut  utiliser  le 

hacheur parallèle de type Boost, appelé aussi hacheur survolteur. Ce  dispositif  de  l’électronique  

de  puissance  est  un convertisseur continue-continue mettant en œuvre un ou plusieurs  

interrupteurs commandés et qui permet de modifier  la  valeur  de  la  tension  d'une  source  de  

tension  continue  avec  un  rendement  élevé.  Le découpage  se  fait  à  une  fréquence  très  élevée  

ce  qui  a  pour  conséquence  de  créer  une tension moyenne.  

Les  hacheurs  de  puissance  sont  utilisés  pour  la  variation  de  vitesse  des  moteurs  à 

courant  continu. De même,  les  véhicules  hybrides  ainsi  que  les  systèmes  d'éclairage  sont  

deux exemples typiques d'utilisation de ces hacheurs. 
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V.2.1.2 Synoptique du hacheur survolteur 

Le schéma de principe d’un hacheur Boost est donné par la figure V.1.a. Cette structure est 

composée principalement d’une inductance L et de deux interrupteurs T et D. Selon l’état de ces 

deux interrupteurs, on peut distinguer deux phases de fonctionnement : 

- la phase de conduction lorsque l’interrupteur T est fermé et l’interrupteur D est ouvert. Durant 

cette séquence, le courant traversant l’inductance L va augmenter linéairement et une énergie WL 

est stockée dans L. Le condensateur C fournit de l’énergie à la charge R. 

- la phase de roue libre lorsque l’interrupteur T est ouvert et l’interrupteur D est fermé. Durant 

cette séquence, l’énergie emmagasinée dans l’inductance L est restituée au condensateur et à la 

charge R. Lors de cette phase, le fait que l’inductance L soit en série avec la source de tension 

d’entrée permet d’obtenir un montage survolteur. 

 

 

 

 

 

 

 

a) 

 

 

 

 

b) 

Figure V.1 a) Schéma du convertisseur Boost b) Signal de command 

 

La figure V.1.b Présente l’allure du signal de commande appliqué à l’interrupteur T. C’est un 

signal rectangulaire de fréquence f dont la largeur de la durée à l’état haut (durée de conduction de 

l’interrupteur T, notée TON est ajustée par le paramètre a). 
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 a) 

 

 

 

 

 

 b) 

Figure V.2 Circuit équivalent de convertisseur Boost : (a) Interrupteur fermé (b) interrupteur ouvert. 

Ce paramètre, appelé rapport cyclique, est défini comme étant le rapport entre la durée de 

conduction de l’interrupteur T et la période de découpage Td de celui-ci : 

 

α =
TON

TD
 (V-1) 

Où : 𝑇𝑑 = 𝑇𝑂𝑁 + 𝑇𝑂𝐹𝐹  et Toff  correspond à la durée de blocage de l’interrupteur T. 

La durée de conduction TON est compris entre 0 et Td donc, le rapport cyclique est compris 

entre 0 et 1. On peut exprimer la durée de conduction et du blocage de l’interrupteur T en 

fonction de α et Td : 

 Durée de conduction : TON = αTd 

 Durée de blocage : TOFF = (1 − α) Td 

Dans l’étude qui suit, nous ferons les hypothèses suivantes [139] : 

- la tension d’alimentation VE est parfaitement continue et constante. 
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- la valeur du condensateur C est suffisamment grande afin de pouvoir considérer la tension de 

sortie VS comme continue. 

- les composants sont idéaux. 

On peut distinguer trois régimes de conduction : 

 La conduction continue qui correspond au cas où le courant IL traversant l’inductance ne 

s’annule jamais. 

 La conduction discontinue qui correspond au cas où le courant IL traversant l’inductance 

s’annule avant la prochaine phase active 

 La conduction critique qui définit la limite entre les deux modes de fonctionnement 

précédents. 

La suite de ce chapitre explique le comportement de la structure en fonction de ces trois 

régimes de conduction. L’objectif principal est de déterminer les relations reliant les grandeurs 

électriques d’entrée et de sortie du convertisseur ainsi que les formules permettant de dimensionner 

les différents composants. 

V.2.2. Étude du fonctionnement 

Le circuit est alimentée par une source de tension VE, la sortie est chargée par une résistance 

R et débite un courant IS. L’interrupteur K, symbolise ici un MOSFET de puissance, est rendu 

périodiquement conducteur avec un rapport cyclique α à la fréquence F = 1/T. On distingue deux 

modes de fonctionnement de ce circuit selon que le courant circulant dans l’inductance L est ou non 

continu (ne s’annule pas au cours de la période). Le mode conduction continue étant le plus 

intéressant pour ce convertisseur. On constate que la tension de sortie du convertisseur ne dépend 

que de la tension d’entrée et du rapport cyclique α. Celui ci étant toujours compris entre 0 et 1, le 

convertisseur est toujours élévateur de tension. On notera que la tension de sortie est théoriquement 

indépendante de la charge. Dans la pratique, la boucle de régulation ne devra donc compenser que 

les variations de la tension d’entrée et les imperfections des composants réels. La stratégie de 

régulation qui semble la plus évidente est la Modulation de Largeur d’Impulsion (MLI) à fréquence 

fixe et rapport cyclique α variable [140]. 
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V.2.2.1.Conduction continue 

Séquence 1 : phase active 

À l’instant, t = 0, on ferme l’interrupteur T pendant une durée αTd. La tension aux bornes de 

la diode D est égale à VD = VT − VS. Comme l’interrupteur T est fermé, on a VT = 0, ce qui 

implique VD = −VS. La diode est donc bloquée puisque VS > 0. Dans ces conditions, on obtient 

alors le schéma équivalent de la figure V.2.a. La tension aux bornes de l’inductance est alors : 

 

𝑣𝐿 = 𝑉𝐸 = 𝐿
𝑑𝐼𝐿
𝑑𝑡

> 0 (V-2) 

En résolvant cette équation différentielle, on obtient la relation suivante qui exprime 

l’évolution du courant traversant l’inductance : 

 

𝑖𝐿 =
𝑉𝐸

𝐿
𝑡 + 𝐼𝐿𝑀𝑖𝑛  (V-3) 

Séquence 2 : phase de roue libre 

À l’instant, t = αTd, on ouvre l’interrupteur T pendant une durée Td (1 − α). Pour assurer la 

continuité du courant, la diode D entre en conduction. On obtient alors le schéma équivalent se la 

figure V.2.b La tension aux bornes de l’inductance est alors : 

 

𝑣𝐿 = 𝑉𝐸 − 𝑉𝑆 = 𝐿
𝑑𝐼𝐿
𝑑𝑡

< 0 (V-4) 

En résolvant cette équation différentielle, on obtient la formule suivante qui exprime 

l’évolution du courant traversant l’inductance 

 

𝑖𝐿 =
𝑉𝐸 − 𝑉𝑆

𝐿
 𝑡 − 𝛼𝑇 + 𝐼𝐿𝑀𝑎𝑥  (V-5) 

 

 

 

 

Figure V.3. Schémas équivalents lors des séquences 1 (à gauche) et 2 (à droite) 
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Expression de VS et IS 

Par définition : 

< 𝑣𝐿 > =
1

𝑇𝑑
 𝑣𝐿  𝑑𝑡 =

1

𝑇𝐷
( 𝑉𝐸𝑑𝑡 +   𝑉𝐸 − 𝑉𝑆 . 𝑑𝑡)

𝑇𝑑

𝛼𝑇𝑑

𝛼𝑇𝑑

0

𝑇𝑑

0

 

Comme la tension moyenne aux bornes d’une inductance est nulle, on peut écrire : 

< 𝑣𝐿 > = 𝛼𝑉𝐸 +  𝑉𝐸 − 𝑉𝑆  1 − 𝛼 = 0 

Finalement, on obtient la relation suivante : 

 
𝑉𝑆 = < 𝑣𝑠 > =

𝑉𝐸

1 − 𝛼
 (V-6) 

Le rapport cyclique α est compris entre 0 et 1 donc la tension de sortie VS est nécessairement 

supérieure à la tension d’entrée VE (montage survolteur). Si on suppose que le courant d’entrée est 

parfaitement continu, on peut écrire : 

 
𝐼𝑆 = < 𝑖𝑆 𝑡 > =

1

𝑇𝑑
 𝐼𝐸 . 𝑑𝑡

𝑇𝑑

𝛼𝑇𝑑

 (V-7) 

Ce qui conduit à : 

 𝐼𝑆 = 𝐼𝐸(1 − 𝛼) (V-8) 

Ondulation de courant ∆IL 

L’ondulation absolue du courant iL est définit par : 

∆IL = ILMAX − ILMIN. 

À partir des relations (V-7)  et (V-8), à t = αT, on peut écrire : 

 𝑉𝐸

𝐿
𝛼𝑡 + 𝐼𝐿𝑀𝐼𝑁 = 𝐼𝐿𝑀𝐴𝑋  (V-9) 

On en déduit l’expression de ∆IL suivante : 

 
∆𝐼𝐿 =

𝛼𝑉𝐸

𝐿𝑓
 (V-10) 
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Cette expression nous montre que l’ondulation en courant diminue lorsque la fréquence de 

commutation f ou la valeur de l’inductance L augmente. 

Comme VE = VS (1 − α), on peut écrire : 

 
∆𝐼𝐿 =

𝛼(1 − 𝛼)𝑉𝑆

𝐿𝑓
 (V-11) 

En résolvant d∆IL/dα = 0, on trouve que l’ondulation en courant ∆IL est maximale pour α = 0,5. Le 

dimensionnement de l’inductance L, à partir d’une ondulation en courant donnée, s’effectue à l’aide 

l’équation suivante : 

 
𝐿 ≥

𝑉𝑆

4𝑓𝛥𝐼𝐿
 (V-12) 

Ondulation de tension ∆VS 

Pour déterminer l’expression de l’ondulation en tension ∆VS, on fait l’hypothèse que le 

courant IS est parfaitement constant. On a la relation suivante iC = C · dvS/dt or, pour 0 ≤ t ≤ αT on a 

iC = −IS. La résolution de cette équation différentielle donne : 

 
𝑣𝑆 = −

𝐼𝑆
𝐶

𝑡 + 𝑉𝑆𝑚𝑎𝑥  (V-13) 

A t = αTd, on a : 

 
𝑣𝑆 𝛼𝑇 = 𝑉𝑆 𝑚𝑖𝑛 = −

𝐼𝑆
𝐶

𝛼𝑇𝑑 + 𝑉𝑆 𝑚𝑎𝑥                              (V-14) 

Par suite, on a : 

 
∆𝑉𝑆 = 𝑉𝑆 𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝑆 𝑚𝑖𝑛 =

𝐼𝑆
𝐶

𝛼𝑇𝑑  (V-15) 

Finalement : 

 
∆𝑉𝑆 =

𝛼𝑉𝑆

𝑅𝐶𝑓
 (V-16) 
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Cette expression nous montre que l’ondulation en tension diminue lorsque la fréquence de 

commutation f ou la valeur du condensateur C augmente. Le dimensionnement du condensateur C, 

à partir d’une ondulation en tension donnée, s’effectue à l’aide l’équation suivante : 

 
𝐶 ≥

𝛼𝑀𝐴𝑋𝑉𝑆

𝑅𝑓∆𝑉𝑆
 (V-17) 

 Formes d’ondes des principaux signaux 

Les formes d’ondes des principaux signaux sont données à la figure V.4. A partir de ces formes 

d’ondes, on peut exprimer les valeurs moyennes et efficaces des courants qui traversent la diode D 

et l’interrupteur T. Nous pouvons également en déduire les contraintes maximales en tension et 

courant sur les interrupteurs. Ces relations seront utilisées lors du dimensionnement des différents 

composants de la structure. 

 Courant moyen traversant la diode D : 

 𝐼𝐷 =< 𝐼𝐷 >= 𝐼𝑆  (V-18) 

 

 Courant efficace traversant la diode D 

 𝐼𝐷 𝑟𝑚𝑠 =    
𝐼𝑆

1 − 𝛼
 

2

+
∆I𝐿

2

12
 . (1 − 𝛼) (V-19) 

 Courant moyen traversant l’interrupteur T 

 𝐼𝑇 =< 𝑖𝑇 >=
𝐼𝑆

1 − 𝛼
= 𝐼𝐸  (V-20) 

 Courant efficace traversant l’interrupteur T 

 𝐼𝑇 𝑟𝑚𝑠 =    
𝐼𝑆

1 − 𝛼
 

2

+
∆I𝐿

2

12
 . 𝛼 (V-21) 

 

 

 



Chapitre V : Application aux Convertisseurs DC/DC 

129 
Messaadi Lotfi « Modélisation et Optimisation de l’Effet de  l’Auto-échauffement  
des Composants Electroniques de Puissance »  
Laboratoire d’Automatique Avancée et d’Analyse des Système (LAAAS), Université de Batna, 2017. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.4. Formes d’ondes obtenues en conduction continue 

V.2.2.2. Conduction discontinue 

En conduction discontinue, on rajoute une phase pendant laquelle la diode D ne conduit pas 

(iL = 0). A partir de l’allure de iL (figure V.4), on peut écrire : 

< 𝑖𝐿 >=
1

2
𝐼𝐿𝑀𝑎𝑥

𝑡𝑓 + 𝑡0

𝑇𝑑
      𝑒𝑡     𝐼𝐿𝑀𝑎𝑥 =

𝑉𝐸

𝐿
. 𝑡𝑓  

La tension moyenne aux bornes de l’inductance étant nulle, on a alors : 

𝑡𝑓 . 𝑉𝐸 = 𝑡0(𝑉𝑆 − 𝑉𝐸) 

L’égalité des puissances d’entrée et de sortie de la structure conduit à : 

 𝐼𝑆 =
𝑉𝐸

2

2𝐿𝑓

𝛼2

𝑉𝑆 − 𝑉𝐸
 (V-22) 

Ou bien : 

 𝑉𝑆 = 𝑉𝐸  1 + 𝛼2
𝑉𝐸

2𝐿𝑓𝐼𝑆
  (V-23) 
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Dans ce régime de fonctionnement, la tension de sortie est donc dépendante de la charge pour 

un rapport cyclique fixe. Ceci implique qu’en conduction discontinue, il est nécessaire de mettre en 

œuvre une boucle de régulation. 

V.2.2.3. Conduction critique 

Ce mode définit la limite entre les régimes continu et discontinu.  

La relation (mode continu) : 

 𝑉𝑆  =
𝑉𝐸

1 − 𝛼
 (V-24) 

En mode discontinue : 

 𝐼𝑆 =
𝑉𝐸

2

2𝐿𝑓

𝛼2

𝑉𝑆 − 𝑉𝐸
 (V-25) 

Sont valables simultanément, on peut alors écrire : 

 𝐼𝑆 =
𝑉𝐸

2

2𝐿𝑓

𝑉𝑆 − 𝑉𝐸

𝑉𝑆
2  (V-26) 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 5.5. Caractéristiques de sortie du convertisseur survolteur 

Les caractéristiques VS(IS) paramétrées par α sont également des hyperboles en conduction 

discontinu. La limite de conduction discontinue correspond à  𝛼′ = 1 − 𝛼 
 avec : 
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 𝑉𝑠 =
𝑉𝑒

1 − 𝛼
 (V-27) 

De la même façon que dans le hacheur série, cette condition est associée à l’existence d’un 

courant de  sortie moyen limite tel que : 

 
𝐼𝑆𝑙𝑖𝑚 =

𝐼𝐿𝑀
2

𝛼′ =
𝑉𝑒𝛼 1 − 𝛼 𝑇

2𝐿
=

𝑉𝑒
2𝐿𝐹

𝑉𝑒
𝑉𝑠

(1 −
𝑉𝑒
𝑉𝑠

) (V-28) 

Les caractéristiques de sortie complètes ainsi obtenues sont représentées sur la figure V.5. 

A partir de ce réseau de courbes, on peut effectuer plusieurs remarques : 

 En conduction continue, la structure se comporte comme une source de tension réglable par 

l’intermédiaire du paramètre α. Les caractéristiques de sortie VS(IS) sont des droites 

horizontales. 

 En conduction discontinue, le comportement de la structure est tout à fait différent. En effet, 

la tension de sortie devient fortement dépendante du courant de sortie. Dans ce cas, les 

caractéristiques de sortie VS(IS) sont des hyperboles asymptotes. 

Le lieu des points de conduction critique est une courbe qui passe par le point (IS=0;VS=VE), a 

pour asymptote la droite IS=0 et dont l’extrémum est le point (IS=VE/8;VS=2VE). Il est donc 

nécessaire de réguler la structure surtout à faible charge (la tension de sortie peut alors devenir 

extrêmement élevée). 

V.3. Influence des résistances parasites 

La tension de sortie définie précédemment tend théoriquement vers l’infinie pour un rapport 

cyclique unitaire. En réalité, ce gain est limité par les résistances séries des composants (inductance, 

condensateur). Nous développerons le calcule de cas du notre hacheur. 

Nous tiendrons en compte uniquement  de la résistance série de l’inductance (RL).  Nous 

pouvons écrire, en valeur moyenne : 

𝑉𝐸 = 𝑅𝐿𝐼𝐿𝑚𝑜𝑦𝑒𝑛 + 𝑉𝑇𝑚𝑜𝑦𝑒𝑛   , 𝑉𝑇𝑚𝑜𝑦𝑒𝑛 = (1 − 𝛼)𝑉𝑆         et : 

 
𝐼𝐿𝑚𝑜𝑦𝑒𝑛 =

𝐼𝑆
(1 − 𝛼)

=
𝑉𝑆

𝑅(1 − 𝛼)
 (V-29) 
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𝑉𝐸 =

𝑅𝐿

𝑅(1 − 𝛼)
𝑉𝑆 + (1 − 𝛼)𝑉𝑆 (V-30) 

 𝑉𝑆

𝑉𝐸
=

1

(1 − 𝛼)  1 +
𝑅𝐿

𝑅
1

(1 − 𝛼)2 
 

(V-31) 

  Cette fonction atteint son maximum pour : 

 

𝛼𝑚𝑎𝑥 = 1 −  
𝑅𝐿

𝑅
 (V-32) 

Maximum qui vaut : 

 

 
𝑉𝑆

𝑉𝐸
 
𝑚𝑎𝑥

=
1

2
 
𝑅𝐿

𝑅
 (V-33) 

 Le gain en tension retombe rapidement à zéro comme l’indique la figure V.6 ce qui montre 

l’impossibilité d’obtenir des rapports d’évaluation quelconques. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.6. Caractéristiques de transferts paramétrés par RL 

Dans cette partie on a utilisé Orcad-PSpice pour simuler le comportement dynamique d’une cellule 

de commutation. 

 



Chapitre V : Application aux Convertisseurs DC/DC 

133 
Messaadi Lotfi « Modélisation et Optimisation de l’Effet de  l’Auto-échauffement  
des Composants Electroniques de Puissance »  
Laboratoire d’Automatique Avancée et d’Analyse des Système (LAAAS), Université de Batna, 2017. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.7. Schéma du convertisseur Boost en Pspice 

 

Les composants linéaires et non linéaires ainsi que les paramètres utilisés dans le modèle de 

simulations sont présentés dans le Tableau V-1. Cette configuration nous permet de comparer le 

modèle de convertisseur Boost construit dans le  PSpice. 

Table V.1 – Paramètres du système 

Paramètre Valeur Désignation 

VE 5V Tension d’entrée 

IL 1.42 A Courant dans l’inductance 

IS 390 mA Courant de sortie 

L 870 uH Inductance 

RL 67 Ohm Résistance liée à l’inductance 

C 2.2 mF Condensateur 

D 1N4148 Diode 

RCHARGE 37 Ohm Résistance de la charge 

T SiC-MOSFET Interrupteur type Transistor MOSFET 

VS 17.5V Tension de sortie 

V.4. Résultats de simulation du hacheur Boost par PSpice 

Les résultats de simulation du fonctionnement du convertisseur Boost en conduction 

continue sont montrés dans les figures suivantes. Elles montrent l’évolution des différents 

paramètres électriques du Boost pendant un temps de 300ms. Cette étude a été réalisée pour des 

interrupteurs de puissance de type SiC-MOSFET dont les caractéristiques sont rappelées dans le 
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Tableau V.1. Dans un premier temps, on pourrait se dire que les pertes dans les interrupteurs sont 

essentiellement dues aux résistances à l’état passant (Résistance entre le drain et la source=Rdson) 

de ceux-ci. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.8. Tension de sortie du convertisseur Boost 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.9. Courant de sortie du convertisseur Boost 
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Figure V.10. Tension dans le SiC-MOSFET 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.11. Courant dans le SiC MOSFET 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.12. Courant dans l’inductance 

 



Chapitre V : Application aux Convertisseurs DC/DC 

136 
Messaadi Lotfi « Modélisation et Optimisation de l’Effet de  l’Auto-échauffement  
des Composants Electroniques de Puissance »  
Laboratoire d’Automatique Avancée et d’Analyse des Système (LAAAS), Université de Batna, 2017. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Figure V.13. Courant dans la diode D 

V.5. Comparaison entre les interrupteurs dans un convertisseur 

BOOST à T=200°C 

Le convertisseur Boost produit une tension de sortie plus grande que la tension d’entrée. 

Durant la phase 1 (le signal de commande est à l’état haut de 0 à αT, avec 0<α<1, α: rapport 

cyclique), l’interrupteur de puissance T se ferme ce qui conduit à une augmentation linéaire du 

courant dans l’inductance L. Durant cette phase, l’énergie est stockée dans l’inductance et la tension 

aux bornes de ce dernier est égale à la tension d’entrée VE.  

Durant la phase 2 (le signal de commande est à l’état bas de αT à T), l’interrupteur de 

puissance est ouvert et l’énergie stockée dans l’inductance est transférée à la charge R et au 

condensateur de sortie CS par conduction spontanée de la diode D. En mode de conduction continue 

(le courant ne s’annulant jamais dans l’inductance), il peut être démontré que le rapport entre la 

tension de sortie et la tension d’entrée  ne dépend uniquement que du rapport cyclique :  

VS / VE = 1 / (1 – α). 
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Figure V.14. Courbes de simulation convertisseur Boost en utilisant le  Si-MOSFET (IRF150) à 200°C 

 
 

L’effet de l’auto-échauffement 

L’effet de l’auto-échauffement 
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Figure V.15. Courbes de simulation du convertisseur Boost en utilisant le SiC-MOSFET à 200°C  
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Pour le rendement, on peut le calculer à partir de la relation suivante: 

 ŋ =
𝑉𝑆𝐼𝑆
𝑉𝐸𝐼𝐸

 (V-34) 

On remplace le rapport VS/VE et en prenant le rendement typique de ce convertisseur Boost qui est 

de 86 %, on obtient IE= 1.4A. On a choisi une ondulation de 50 % de se courant, d’où ΔI= 0.04 A. 

On calcule la valeur de L par la relation suivante :  

 𝐿 =
𝛼𝑉𝐸

𝑓𝛥𝐼
 (V-35) 

Pour une fréquence de découpage de 20kHz, l’inductance égale est L = 870μH. La valeur de la 

capacité est donnée par la relation suivante: 

 𝐶 =
𝛼𝐼𝑆
𝑓𝛥𝑉

 (V-36) 

Les résultats de comparaison sont présentés dans les tableaux suivants. Les principales  paramètres à 

comparés sont : le rendement, tension de sortie et courant de sortie : 

 

Paramètres de Boost avec Si-MOSFET 

Tension de Sortie 15V 

Tension de l’entrée 5V 

Courant de sortie 350 mA 

Courant d’entrée 1.40A 

Rendement 86% 

Inductance 870 uH 

Condensateur 2.2 mF 

 

Paramètres de Boost avec SiC-MOSFET 

Tension de Sortie 17.5V 

Tension de l’entrée 5V 

Courant de sortie 390 mA 

Courant d’entrée 1.42A 

Rendement 96% 

Inductance 870 uH 

Condensateur 2.2 mF 
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Les figures V.14 et V.15 montrent les oscillogrammes du courant et de la tension du 

convertisseur Boost avec une tension d’entrée de 5V et une tension de sortie de 15V. Le courant de 

sortie a été limité à 400mA. Précisons que les formes d’onde du Si-IGBT n’ont pas pu être 

enregistrées à 200°C (destruction du composant et la température de jonction maximale retenue est 

TJmax =175°C). De plus, le Si MOSFET et le SiC-MOSFET montrent une similitude dans leurs 

formes d’onde, ce qui prouve une fois de plus l’excellent comportement du SiC MOSFET vis-à-vis 

de la température comme cela est illustré au travers du calcul du rendement à 200°C. 

V.6. Conclusion  

Nous avons modélisé différents interrupteurs de puissance disposant de caractéristiques 

électriques distinctes afin de trouver le plus grand et le plus optimum des rendements de conversion. 

Les résultats de simulation  sont consignés en Figure V.14 et V.15. L’utilisation d’interrupteurs à 

base de carbure de silicium nous a permis de gagner près de 10% sur le rendement ŋ à la puissance 

nominale mais également maintenir un fort rendement sur une large plage de fonctionnement.



 

 

 

 

 

 

Conclusion Générale 
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Conclusion Générale 

 Nous avons présenté dans cette thèse notre travail sur la modélisation sous Spice des 

composants des puissances en Si et en SiC. Dans le premier chapitre nous avons introduit la 

modélisation électrique des composants de puissances de base (PiN, MOSFET et IGBT) en fonction 

de la température. Les caractérisations sont basées sur des travaux expérimentaux (courant-tension) 

sont obtenues en utilisant un traceur de caractéristiques, des mesures capacitives (capacité-tension) 

sont obtenues en utilisant un analyseur d’impédance et des mesures en commutation sur charge R-L 

(résistive inductif). Les résultats obtenus de mesures montrent que l’augmentation de la température 

augmente la résistance à l’état passant de ces composants et réduit le courant de saturation. 

La caractérisation électrique de la diode Schottky en carbure de silicium qui a fait l'objet du 

deuxième chapitre a montré que cette technologie présentait des performances électriques 

remarquables, pour la plupart supérieures aux caractéristiques des composants bipolaires en 

Silicium, malgré une maturité technologique bien plus faible que pour la filière Silicium. 

 Nous avons également présenté l’étude de la modélisation du JFET en SiC. Un modèle 

physique non empirique en PSPICE du transistor JFET-SiC à un canal latéral a été étudié. Le 

modèle a été développé en langage Spice et validé en régimes statique et dynamique en utilisant le 

simulateur PSPICE. Ce modèle inclut une représentation asymétrique du canal latéral et les 

capacités de jonction de la structure. La comparaison entre les simulations et les mesures 

expérimentales conduit à des résultats satisfaisants pour simuler le comportement du JFET en mode 

de fonctionnement statique en termes de variation de la résistance à l’état passant RDSON et le 

courant de saturation IDSSAT à la température ambiante. Le modèle permet également de simuler le 

comportement du JFET en commutation. Une comparaison entre les capacités de jonction en 

simulation et en mesure a été présentée et fournit des bons résultats. 

Une étude d’un convertisseur avec un JFET SiC a été présentée. Une méthode précise pour 

la prédiction des perturbations en CEM a été développée. Cette méthode est basée sur le calcul des 

signaux parasites par la simulation temporelle avec des modèles précis des composants semi-

conducteurs. La validité du modèle complet du convertisseur présente des différences dans une 

plage de fréquence de 200kHz à 4MHz avec des écarts de 9dBμV maximum dans l’amplitude du 

spectre pour la tension mesurée aux bornes des terminaux positif et négatif du CEM. Grâce à ce 

résultat on remarque l’importance du modèle des composants semi-conducteurs dans la prédiction 

des perturbations conduites. Le modèle sur lequel s’est basée notre étude est le JFET SiC qui a été 
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développé dans ce travail pour réaliser des études CEM du modèle du MOSFET (modèle obtenu 

dans la bibliothèque Spice). 

Enfin, il serait intéressant à court terme d'évaluer les performances de ces composants de 

puissance dans d'autres applications comme les onduleurs MLI, les résultats obtenus sur la structure 

hacheur laissant présager une amélioration sensible des pertes dans la cellule de commutation. Les 

redresseurs haute tension HF constituent aussi une gamme d'application accessible à ces 

composants. A plus long terme, une réflexion sur d'autres composants en SiC, en particulier des 

composants commandés, constitue une piste de recherche privilégiée concernant ce matériau. 

Enfin, il serait intéressant à court terme d'évaluer les performances de ces composants de 

puissance dans d'autres applications comme les onduleurs MLI, les résultats obtenus sur la structure 

hacheur laissant présager une amélioration sensible des pertes dans la cellule de commutation. Les 

redresseurs hautes tensions HF constituent aussi une gamme d'application accessible à ces 

composants. A plus long terme, une réflexion sur d'autres composants en SiC, en particulier des 

composants commandés, constitue une piste de recherche privilégiée concernant ce matériau. 

Pour conclure cette thèse, nous proposons quelques perspectives comme continuité des 

travaux réalisés.  

Une première perspective concerne la plateforme de caractérisation des commutations. Nous 

proposons d’améliorer le prototype expérimental en le rendant plus générique, pouvant être utilisé 

pour tester des composants et des modules SiC. Il faudrait aussi revoir la conception du dernier 

circuit de puissance développé afin de réduire les chemins de perturbations conduites pouvant 

fausser les résultats des caractérisations. D’autres améliorations devraient être réalisées sur le circuit 

de commande rapprochée afin d’optimiser les vitesses de commutation et de pouvoir tirer le plein 

bénéfice des dispositifs SiC étudiés. 

Une autre suite possible à ce travail concerne l’analyse de défaillance des MOSFET-SiC 

ayant subi un stress de type court-circuit. L’analyse macroscopique des indicateurs de dégradation, 

réalisée durant les tests de fatigue, a révélé une fragilité au niveau de la grille (oxyde et/ou 

passivation et métallisation proches), responsable de la défaillance des MOSFET-SiC. Afin de 

confirmer cette hypothèse, une tentative d’analyse microscopique a été effectuée sur deux MOSFET 

SCH2090KE de ROHM et a permis d’ouvrir des pistes de réflexion sur les mécanismes de 

défaillance de la structure MOSFET SiC. Ces investigations devraient être approfondies en réalisant 

d’autres analyses fines (MEB, FIB, OBIRCH,...) sur d’autres composants ayant subi le même stress 

et en comparant ces résultats avec ceux d’un composant neuf. Un des modes de défaillance observé, 

un court-circuit entre grille et source assurant l’autoprotection du transistor. Ce mode de 
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défaillance, une fois analysé et clairement identifié ouvre des pistes intéressantes pour l’auto-

échauffement des transistors.  

 La troisième perspective se rapporte sur la modélisation compacte des dispositifs SiC. Dans le 

cas d’un modèle complexe, prenant en compte plusieurs phénomènes physiques (électriques, 

thermiques,...), la question cruciale est comment traduire ces derniers par des expressions 

mathématiques simples afin de pouvoir les insérer dans un modèle compact. Une autre difficulté qui 

s’ajoute au premier point limitant est la procédure d’extraction des paramètres inconnus du modèle. 

Un tel modèle va comprendre un grand nombre de paramètres ce qui complique l’étape 

d’identification. Il serait donc important d’aborder en parallèle avec la conception des modèles des 

procédures expérimentales ou analytiques d’extraction des valeurs de ces paramètres. 
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