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Vorwort

Die Mikroelektronik stellt mit ihren innovativen Entwicklungen und breiten An-
wendungsméglichkeiten einen wichtigen Wirtschafisfaktor in der heutigen Zeit
dar, dessen Bedeutung mehr und mehr zunimmt. Auf Grund der wachsenden
Komplexitét in der Mikroelektronik ist die Kenntnis der Wirkungsweise von Halb-
leiterbauelementen und deren Nutzung in elektronischen Schaltungen von groBer
Bedeutung.

. Dieses Buch vermittelt die wichtigsten Themengebiete der Mikroelektronik in
pragnanter Form. Es gestattet dem Leser, das Verstindnis fiir den Aufbau und die
Funktionsweise elektronischer Halbleiterbauelemente der Mikroelektronik zu er-
langen und den Einsatz in schaltungstechnischen Anwendungen kennen zu lernen.
Dabei steht die Verknilipfung physikalischer Halbleiter-Effekte mit der Funk-
tionsweise elektronischer Bauelemente und integrierter Schaltungen im Vorder-
grund. Durch die Vielfalt und Beschreibungsweise der behandelten elektronischen
Halbleiterbauelemente und deren Anwendungsmdglichkeiten wird ein umfassen-
des Bild des Stoffgebietes geliefert.

Der Inhalt des Buches erstreckt sich iiber die Gebiete Halbleiter-Grundlagen,
Halbleiterdioden, Bipolar- und Feldeffekttransistoren sowie Leistungsbauelemen-
te, Halbleitersensoren und Integrierte Schaltungen. Die Halbleiter-Grundlagen
umfassen u.a. das Bindungs- und Bdndermodell, Relaxationsprozesse, den La-
dungstragertransport und weitere Halbleitereffekte. Die Gebiete Halbleiterdioden,
Bipolar- und Feldeffekttransistoren beinhalteten jeweils den Aufbau, die Wir-
kungsweise, die Strom-Spannungs-Charakteristika und technologische Realisie-
rung dieser elektronischen Bauelemente sowie die zugehdrigen Netzwerkmodelle,
das Schaltverhalten und die wesentlichen Grundschaltungen. Des weiteren werden
Leistungsbauelemente an Hand der wichtigsten Vertreter hinsichtlich ihrer Eigen-
schaften und Anwendbarkeit beschrieben. Aus dem Gebiet der Halbleitersensoren
werden Temperatur-, Magneto-, Opto- und Chemosensoren sowie Sensoren fiir
mechanische GroBen betrachtet. Im Kapitel Integrierte Schaltungen wird auf die
statische und dynamische CMOS-Logik sowie auf CMOS-Speicherschaltungen
und integrierte Logikbausteine eingegangen.

Das Buch eignet sich als vorlesungsbegleitendes Lehrbuch an Universititen
und Fachhochschulen, zum Selbststudium und als hilfreiches Kompendium im Be-
ruf. Es richtet sich sowohl an Studierende der Ingenieur- und Naturwissenschaften
im Hauptstudium, als auch an Professionals in Wissenschaft und Wirtschaft.

Miinchen, im Herbst 2004 Thomas Tille, Doris Schmitt-Landsiedel
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1 Halbleiter-Grundlagen

Als Halbleiter bezeichnet man Materialien, deren spezifischer Widerstand zwi-
schen dem der Leiter (Metalle) und dem der Isolatoren liegt. Der Ladungstransport
im Halbleiter stellt die Grundlage fiir die Funktionsweise der Halbleiterbauele-
mente dar. In diesem Kapitel werden die Eigenschaften von Halbleitern an Hand
des Bindungsmodells und Bdndermodells beschrieben. Die Mechanismen des La-
dungstrigertransports und das Verhalten des Halbleiters bei Stérung des thermo-
dynamischen Gleichgewichts sowie spezielle Halbleitereffekte werden dargestellt.
Diese Betrachtungen bilden die Grundlage fiir das Versténdnis der in den nachfol-
genden Kapiteln beschriebenen Halbleiterbauelemente und deren schaltungs-
technischer Anwendung.

1.1 Halbleitermaterialien

Halbleitermaterialien zeichnen sich insbesondere durch den Wert des spezifischen
Widerstandes p bzw. der elektrischen Leitféhigkeit o aus (p=1/0), der bei
Raumtemperatur (7= 300K) zwischen dem der Leiter und dem der Isolatoren
liegt (10*Q-cm < p < 10°Q-cm). In Abb. 1.1 ist der spezifische Widerstand p
verschiedener Materialien und deren Zuordnung zu Leitern, Halbleitern und Isola-
toren dargestellt. Die aufgefiihrten Materialien sind typische Stoffe, die zur Her-
stellung von Halbleiterbauelementen verwendet werden.

Leiter E Halbleiter i Isolatoren
i '
] ]
IS |
Cu—>|<— tfe—— | sio
Al | Ge i e
B L 1 Glas
]
Pt | GaAs 3 '
el »
]
]

! L L

10" 10% 10* 10° 10* 10

[}
]
1
1
H < , .
® 10" 10" 10% p[Q.om]

Abb. 1.1. Spezifischer Widerstand p von typischen Leitern, Halbleitern und Isolatoren bei
Raumtemperatur

Im Gegensatz zu Leitern (Metallen), deren spezifischer Widerstand bei Tempe-
raturabnahme absinkt, nimmt bei reinen Halbleitern der spezifische Widerstand
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bei Temperaturverringerung zu. Bei einer Temperatur von 7= 0K verhalten sich
Halbleiter dann hinsichtlich ihrer elektrischen Leitfihigkeit bzw. ihres spezifi-
schen Widerstandes wie Isolatoren.

Die elektrische Leitfahigkeit von Halbleitern kann durch Dotierung mit Stor-
stellenatomen variiert und bis in den Bereich der Leiter gesteigert werden. Ab-
hingig von der Dotierungsart (vgl. Abschn, 1.2) existieren im Halbleiter eine sog.
Elektronen-Leitfihigkeit und eine Ldcher-Leitfihigkeit, die zusammen die elek-
trische Leitfihigkeit ergeben. Halbleiter, in denen die Elektronen-Leitfdhigkeit
dominiert, werden als sog. n-Typ-Halbleiter bezeichnet; die Elektronen sind hier
die Majorititstrdger. Im n-Typ-Halbleiter existiert aber auch eine Locher-Leit-
fahigkeit, wobei die Locher als Minoritdtstriger bezeichnet werden. Beim p-Typ-
Halbleiter gilt, dass Locher die Majorititstrager und Elektronen die Minoritétstri-
ger sind. Durch Kombination von n-Typ- und p-Typ-Halbleiterschichten kénnen
elektronische Bauelemente realisiert werden, bei denen die Wechselwirkungen
zwischen Elektronen und Lichern ausgenutzt werden.

Neben der Abhéngigkeit der elektrischen Leitfahigkeit von der Dotierung und
der Temperatur weisen Halbleiter eine starke Abhédngigkeit von elektrischen und
magnetischen Feldern sowie von optischen und mechanischen Einfliissen auf. Die
aus diesen Abhéngigkeiten resultierenden Halbleitereffekte werden in entsprech-
enden Halbleiterbauelementen ausgenutzt, deren wesentliche Ausfiihrungen in
diesem Buch beschrieben werden.

Die Halbleitermaterialien werden in sog. Elementhalbleiter und Verbindungs-
halbleiter unterteilt. Elementhalbleiter wie Silizium (Si) und Germanium (Ge)
sind aus einem der Elemente der IV. Hauptgruppe des Periodensystems der Ele-
mente (vgl. Abb. 1.2) aufgebaut und weisen eine sog. Diamantstruktur auf (vgl.
Abschn. 1.2).

| I i v v [ VI VIE | VI

B 5 | Elementhalbleiter
10,82

Al 13§Si 14]P 158 16
26,97] 28,06] 31,02 32,06

Zn 3p{Ga 31|Ge 32]As 33Se 34
6538| 69,72] 7264] 74,91 7896

Cd 4g|In  4g]Sn 50|Sb 51Te 52
112,41 114,761 118.71] 121,76] 127,60
[

Abb. 1.2, Auszug aus dem Periodensystem der Elemente mit typischen Stoffen fiir Ele-
menthalbleiter und Komponenten fiir Verbindungshalbleiter

Im Gegensatz zu den Elementhalbleitern bestehen Verbindungshalbleiter aus
mindestens zwei Elementen. Sie werden entsprechend der Anzahl der beteiligten
Komponenten als bindre, terndre oder quaterndre Halbleiter bezeichnet. Typische
bindre Halbleiter sind in der Form A"B" (z. B. SiGe), A"B" (z. B. GaAs) oder

A"BY" (z. B. CdSe) aufgebaut, wobei die Elemente 4 und B der jeweils entspre-
chenden Hauptgruppe des Periodensystems zu entnehmen sind. Ternére Halbleiter
bestehen aus drei Komponenten (z. B. Ga;_,Al,As) und quaternire Halbleiter aus
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vier Elementen (z. B. In,Ga; As,P,). Die elektrische Leitfihigkeit von Verbin-
dungshalbleitern kann durch Stochiometriestérungen oder gezielte Dotierung mit
weiteren Komponenten beeinflusst werden. Wird beispielsweise der bindre Ver-
bindungshalbleiter GaAs mit einem Element der II. Hauptgruppe (z. B. Zn) do-
tiert, so entsteht ein p-Typ-Halbleiter. Wird GaAs hingegen mit einem Element
der VI. Hauptgruppe (z. B. Se) dotiert, so entsteht ein n-Typ-Halbleiter.

Auf die technologische Herstellung von Halbleiterstrukturen wird in den Fol-
gekapiteln bei der Betrachtung elektronischer Bauelemente nidher eingegangen
(vgl. Abschn. 2.4, 3.4, 4.6).

1.2 Bindungsmodell

Das Bindungsmodell von Halbleitern beschreibt die grundlegenden Mechanismen,
die am Ladungstragertransport im Halbleiter beteiligt sind. Ausgehend von der
Gitterstruktur von Halbleitern wird die im reinen Halbleiter aufiretende Eigenlei-
tung und die durch Dotierung erzeugte Storstellenleitung beschrieben. Die Be-
trachtungen werden hauptsidchlich am Halbleitermaterial Silizium durchgefiihrt, da
Silizium in der Mikroelektronik derzeit die grofite Bedeutung besitzt.

1.2.1 Gitterstruktur

Halbleitermaterialien (vgl. Abschn. 1.1) werden zumeist in einkristalliner Form
verwendet, die sich durch eine regelmiBige, rdumlich wiederkehrende Atoman-
ordnung auszeichnet. Die sich rdumlich widerholenden Grundstrukturen werden
Elementarzellen genannt. Die chemische Bindung der Atome untereinander wird
dabei insbesondere durch die Anzahl der Valenzelektronen der den Atomkern um-
gebenden Elektronenhiille festgelegt. Ein Silizium-Atom besitzt vier Valenzelekt-
ronen. Die Valenzen sind so ausgerichtet, dass sie zu vier flichendiagonal ge-
geniiberliegenden Eckpunkten eines Wiirfels zeigen, in dessen Zentrum sich das
Atom befindet [1.1]. Das daraus resultierende Diamantgitter kennzeichnet die Git-
terstruktur von Silizium, deren Elementarzelle ein Wiirfel ist. Die Gitterstruktur
von Silizium ist in Abb. 1.3a schematisch dargestellt.

Abb. 1.3. Gitterstruktur von Silizium (Diamantgitter) a) Rdumliche Darstellung nach [1.1]
und b) Ebenes Schema
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Die Atome im Kristallgitter sind so angeordnet, dass jedes Atom ein Valenz-
elektron mit jedem der vier Nachbaratome teilt. Zur Vereinfachung der Darstel-
lung verwendet man das in Abb. 1.3b abgebildete ebene Schema der Gitterstruk-
tur.

Die Wechselwirkung zwischen den Atomen im Kristallgitter wird charakteri-
siert durch abstoBende Krifte zwischen den Atomkernen und anziehende Krifte
durch die Wechselwirkung der Valenzelektronen mit den Atomkernen. Die Bin-
dungen im Kristallgitter ergeben einen optimalen Abstand der Atome, der durch
den Zustand minimaler Energie charakterisiert wird. Die Bindungsenergie £ im
Kristallgitter in Abhéngigkeit vom Abstand x der Atomkerne ist in Abb. 1.4 dar-
gestellt.

EA

1

1

‘\ AbstoRung der
\\/Atomkerne

’
/ Anziehung der
'/ Valenzelektronen

Abb. 1.4. Bindungsenergie der Atome im Kristallgitter eines Halbleiters in Abhéngigkeit
vom Atomabstand

Auf Grund des aus der Bindungsenergie resultierenden, stabilen Abstandes der
Atome im Kristallgitter und durch die gerichteten Valenzen entsteht unter geeig-
neten Bedingungen bei der Halbleitermaterialherstellung ein regelmafBiger Aufbau
der Kristallstruktur.

1.2.2 Eigenleitung

Die Eigenleitung tritt in vollkommen reinen Halbleitern auf. Diese Halbleiter wer-
den eigenleitende oder intrinsische Halbleiter genannt. Durch thermische Gitter-
schwingungen brechen Bindungen des Kristallgitters auf und es entstehen Elek-
tron-Loch-Paare. Dabei werden Valenzelektronen zu freien Elektronen (Leitungs-
elektronen), die im Kristallgitter einen positiv geladenen Atomrumpf (Loch)
hinterlassen. Wird dieses Loch durch ein Valenzelektron einer Nachbarbindung
besetzt, so verschiebt sich das Loch an den neu entstandenen Platz der Nachbar-
bindung. Unter Einwirkung eines elektrischen Feldes ist also ein Stromfluss so-
wohl von Leitungselektronen als auch von Lochern moglich. Dieser als Eigenlei-
tung bezeichnete Mechanismus beschreibt somit die Bewegung von Ladungs-
trigern im Kristall, wobei die Ladungstrigerdichte n der Elektronen und die
Ladungstrigerdichte p der Locher im Halbleitervolumen gleich ist (n =p). Das
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Prinzip der Eigenleitung ist in Abb. 1.6 im ebenen Schema der Silizium-Gitter-
struktur veranschaulicht.

Abb. 1.5. Prinzip der Eigenleitung eines Halbleiters im ebenen Schema der Silizium-Gitter-
struktur

Die zur Bildung eines Elektron-Loch-Paares erforderliche Mindestenergie ist
vom Halbleitermaterial und der Temperatur abhingig. Die Mindestenergie E¢ be-
tragt bei 7= 300K fiir Silizium Eg = 1,1 eV, fiir Germanium Eg= 0,7 eV und fir
GaAs Eqg=1,4eV.

Fiihrt man dem Halbleiter Energie zu (z. B. thermisch oder optisch), so werden
durch diese Energie Elektron-Loch-Paare generiert. Dieser Mechanismus wird
Generation genannt. Der Generation von Elektron-Loch-Paaren wirkt nach Erzeu-
gung einer bestimmten Ladungstrigeranzahl ein gegenldufiger Prozess entgegen.
Dieser Prozess wird Rekombination genannt wird. Bei der Rekombination wird
ein Leitungselektron von einem Loch eingefangen, wobei das Loch und das Elekt-
ron rekombinieren und Energie (z. B. thermisch oder optisch) freigesetzt wird. Bei
konstanter Temperatur werden stindig Elektron-Loch-Paare generiert, wobei be-
reits generierte Ladungstriger gleichzeitig wieder rekombinieren. Bei konstanter
Temperatur und ohne weitere Stérungen durch z. B. elektrische oder magnetische
Felder bildet sich dann ein Gleichgewicht aus, das als thermodynamisches
Gleichgewicht bezeichnet wird. Die Ladungstragerdichte ny der Elektronen und
die Ladungstrigerdichte p, der Locher im Halbleiter bei thermodynamischem
Gleichgewicht ergeben sich zu:

ng=po=n(T). (1.1)

Dabei wird von einem homogenen Halbleiter ausgegangen, d.h. im Halbleiter
existiert eine Ortliche Gleichverteilung der Ladungstriger. Der Index Null der La-
dungstrigerdichten n, und p, kennzeichnet den Fall des thermodynamischen
Gleichgewichts. Die GroBe »n; wird als Eigenleitungstrdgerdichte oder intrinsische
Ladungstragerdichte bezeichnet. Sie betrdgt bei 7=300K fir Silizium
n; = 1,5-10" em™, fiir Germanium ; = 2,5-10" cm™ und fiir GaAs ;= 1,8-10°cm™.
Die Eigenleitungstrigerdichte ist stark von der Temperatur abhingig. Diese Tem-
peraturabhingigkeit ist in Abb. 1.6 flir verschiedene Halbleitermaterialien abge-
bildet.
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Abb. 1.6. Temperaturabhéngigkeit der Eigenleitungstrigerdichte »; fiir Ge, Si und GaAs

Die Generationsrate G definiert die Anzahl der erzeugten Elektron-Loch-Paare
pro Zeit- und Volumeneinheit. Die thermische Generation ist in folgender Weise
zum Bandabstand E; und zum Produkt aus Temperatur 7 und Boltzmann-
Konstante % proportional:

E
G(E;T)~exp| ——5-|. (1.2)
(EcT) xp[ . T)

Die Rekombinationsrate R ist ebenfalls von der Temperatur abhéngig und wird
mit Hilfe der Ladungstrigerdichten und des Rekombinationskoeffizienten r wie
folgt bestimmt:

R(T,n,p)=r(T)-n-p. (1.3)

Der Rekombinationskoeffizient ist eine temperaturabhingige Materialkonstan-
te, die das Produkt aus dem Wirkungsquerschnitt der Elektron-Loch-Wechselwir-
kung und der mittleren thermischen Geschwindigkeit der Ladungstrager darstellt
[1.2].

Eine ungebrochene Bindung zerfillt bei Zufiihren der Energie E; in ein Lei-
tungselektron und ein Loch. Umgekehrt gilt, dass ein Elektron-Loch-Paar bei Ab-
gabe der Energie E¢ in cine ungebrochene Bindung iibergeht. Im thermodynami-
schen Gleichgewicht ist die Generationsrate gleich der Rekombinationsrate

(G=R =r(T) - ny - pp) und es gilt:

o py =S8 = 2
o Po ="y =1 7). (14

Gl. (1.4) gilt nicht nur im Fall der Eigenleitung, sondern allgemein im thermo-
dynamischen Gleichgewicht. Aus Gl. (1.4) resultiert weiterhin, dass die Erthchung
einer Ladungstrigerdichte (z. B. ng) zur Verringerung der anderen Ladungstriger-
dichte (py) fiihrt. Dieser Aspekt wird in Abschn. 1.2.3 bei der Betrachtung des
Stdrstellenhalbleiters genutzt.
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1.2.3 Stoérstellenleitung

Neben der thermischen oder optischen Generation von Elektron-Loch-Paaren
kdénnen Ladungstréger auch durch Storstellen im Halbleiter erzeugt werden (Stor-
stellenleitung). Halbleiter, in denen iiberwiegend Stérstellenleitung auftritt, wer-
den als Storstellenhalbleiter bezeichnet. Die Storstellen werden durch sog. Dotie-
rung in den Halbleiter eingebracht. Bei Dotierung mit einem Element der V.
Hauptgruppe des Periodensystems wird die Elektronenkonzentration im Halbleiter
erhoht (n-Typ-Halbleiter). Durch Dotierung des Halbleiters mit einem Element der
1. Hauptgruppe des Periodensystems wird die Locherkonzentration erhdht (p-
Typ-Halbleiter). Die Stérstellen des n-Typ-Halbleiters werden Donatoren, die des
p-Typ-Halbleiters werden Akzeptoren genannt. Die Storstellenleitung ist in Abb.
1.7a fiir einen n-Typ-Halbleiter und in Abb. 1.7b fiir einen p-Typ-Halbleiter am
ebenen Schema der Silizium-Gitterstruktur veranschaulicht.

b)

Leitungs- Loch

elektron

Abb. 1.7. Storstellenleitung in der ebenen Silizium-Gitterstruktur a) n-Typ-Halbleiter am
Beispiel Phosphor (P)-Dotierung und b) p-Typ-Halbleiter am Beispiel Bohr (B)-Dotierung

Aus Abb. 1.7a wird ersichtlich, dass eine fiinfwertige Storstelle mit fiinf Va-
lenzelektronen nur vier Valenzelektronen zur Bindung im Kristallgitter bendtigt.
Das iiberschiissige fiinfte Valenzelektron kann durch Zufuhr einer relativ geringen
Ionisierungsenergie AEp (z. B. AEp = 0,05 V) freigesetzt werden. Dabei entsteht
aus einem neutralen Donator eine feste positive Ladung (ionisierter Donator Np")
und ein Leitungselektron. Umgekehrt entsteht aus einem ionisierten Donator und
einem Leitungselektron unter Abgabe der Energie AEp ein neutraler Donator. Bei
Raumtemperatur 7= 300K und hoher Donatordotierungsdichte N gegeniiber der
Eigenleitungstrigerdichte »; gilt fiir die Majorititstrigerdichte n,o im n-Typ-
Halbleiter:

no=~Nb=Np. (1.5)

Die Minoritétstrigerdichte p,o im n-Typ-Halbleiter kann mit Hilfe der Eigenlei-
tungstrigerdichte »#; und Gl. (1.4) wie folgt bestimmt werden:

2
n;
Pno =N— . (1.6)
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Beim p-Typ-Halbleiter (vgl. Abb. 1.7b) wird durch eine dreiwertige Storstelle
die Bindung nicht gesittigt, da ein Valenzelektron fehlt. Die somit existierende
Leerstelle kann durch ein Valenzelektron der Nachbarbindung besetzt werden.
Dabei erfolgt die lonisation eines neutralen Akzeptors unter Zufuhr der Energie
AE 4, wobei ein ionisierter Akzeptor N und ein Loch entsteht. Umgekehrt entsteht
aus einem ionisierten Akzeptor und einem Loch unter Abgabe der Energie AE ein
neutraler Akzeptor. Bei Raumtemperatur 7 = 300K und hoher Akzeptordotie-
rungsdichte N, >> n; gilt fiir die Majoritétstrigerdichte p,o im p-Typ-Halbleiter:

Ppo=Ny=Ny. (1.7)

Fir die Minorititstrigerdichte 7,, eines n-Typ-Halbleiters im thermodynami-
schen Gleichgewicht folgt gemif Gl. (1.4):

2
Hyp = M (1.8)
Ny
Existieren auf Grund der Dotierung sowohl Akzeptoren als auch Donatoren im
Halbleiter in gleicher Konzentration, so kompensieren sich ihre Einfliisse. Der
Leitféhigkeitstyp (n- oder p-leitend) wird durch die hohere Dotierungsdichte fest-
gelegt. Die Ladungstrigerdichte wird durch die sog. Nettodotierung N = |Np - Ny|)
bestimmt.
Bei vollstindiger Ionisation der Dotierstoffatome (Np" = Np und N, = N,) gilt
im elektrisch neutralen, homogen dotierten Halbleiter bei Raumtemperatur die
Neutralititsbedingung:

no_p0=ND‘_NA und no'p0=nlz. (1.9)

Im dotierten Halbleiter ist die Minorititstriagerdichte stets kleiner als die Eigen-
leitungsdichte ;.

1.3 Bandermodell

Das Béndermodell ermoglicht die detaillierte Beschreibung der Energiezustinde
von Ladungstrigern im Halbleiter, die durch quantenmechanische Wechselwir-
kungen im Kristall und den sog. Welle-Teilchen-Dualismus der Elektronen be-
stimmt sind. Elektronen kénnen in Atomen nur bestimmte Energieniveaus be-
setzten. Auf Grund der hohen Anzahl der im Festkdrper in Wechselwirkung
stehenden Atome spalten sich diese Energieniveaus auf und werden in kontinuier-
lichen Energiebdindern zusammengefasst. Die Energiebdnder sind durch sog. ver-
botene Zonen getrennt, die nicht von Elektronen besetzt werden konnen. Fiir die
Leitungsvorginge im Festkorper sind das Leitungsband und das darunter liegende
Valenzband von Bedeutung. Die Energiebdnder werden im Bandermodell zusam-
mengefasst, wobei die besetzbaren Energieniveaus tiber dem Ort dargestellt wer-
den.
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1.3.1 Aufbau des Bandermodells

Das Béindermodell wird durch das Leitungsband mit seiner unteren Energieband-
kante Ec und das Valenzband mit seiner oberen Energiebandkante Ey charakteri-
siert. Dabei beschreibt das Leitungsband die kinetische Energie der Elektronen
und das Valenzband die kinetische Energie der Locher tiber dem Ort x (im homo-
genen Halbleiter ohne externe Felder besteht im Kristall keine Abhingigkeit vom
Ort). Das Bindermodell eines eigenleitenden Halbleiters ist in Abb. 1.8 darge-
stellt.

Ei
Leitungsband
E cooo
c

[

Verbotene E
Zone G

Ev SPHDD
Valenzband

X
Abb. 1.8. Bindermodell eines eigenleitenden Halbleiters mit Lokalisierung von Leitungs-

elektronen (©) und Lochern (&) mit Kennzeichnung der oberen Valenzbandkante Ej, der
unteren Leitungsbandkante E- und des Bandabstandes Eg (verbotene Zone)

Der Abstand zwischen der unteren Leitungsbandkante E¢ und der oberen Va-
lenzbandkante E, wird als Bandabstand E; bezeichnet und entspricht der in
Abschn, 1.2.2 beschriebenen Mindestenergie zur Bildung eines Elektron-Loch-
Paares. Der Energiebereich des Bandabstandes (verbotene Zone) kann nicht durch
freie Ladungstriger besetzt werden. Fiir den Bandabstand gilt:

E,=E.-E,. (1.10)

Bei eigenleitenden Halbleitern (vgl. Abschn. 1.2.2) ist bei einer Temperatur
von T= 0K das Valenzband mit Elektronen vollstindig besetzt und das Leitungs-
band ist unbesetzt. Bei héheren Temperaturen (7 > 0K) werden Elektronen durch
thermische oder optische Generation energetisch aus dem Valenzband in das Lei-
tungsband angehoben. Durch die Bildung von Elektron-Loch-Paaren (vgl.
Abschn. 1.2.2) existieren dann die gleiche Anzahl von Elektronen im Leitungs-
band und Léchern im Valenzband. Bei der Rekombination fallen Elektronen dann
energetisch in das Valenzband zuriick, wobei thermische oder optische Energie
abgegeben wird. Der Abstand eines Zustands im Leitungsband von der Bandkante
Ec wird durch die kinetische Energie des Leitungselektrons bestimmt. Im Valenz-
band entspricht die Differenz zwischen dem Energieniveau Ey und einem nicht
besetzten Elektronenzustand der kinetischen Energie des entsprechenden Loches.

Bei Storstellenhalbleitern (vgl. Abschn. 1.2.3) existieren in der verbotenen Zo-
ne diskrete Energiezustinde, die bei n-Typ-Halbleitern als Donatorniveau und
beim p-Typ-Halbleiter als Akzeptorniveau bezeichnet werden. In Abb. 1.9 sind die
resultierenden Biandermodelle eines n-Typ- und p-Typ-Halbleiters dargestellt.
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a) E| b) E|
Elocoo Elo
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Abb.1.9. Bindermodelle fiir Stérstellenleitung mit Lokalisierung von Leitungselektronen
(©) und Lochern (@) sowie ortsfesten ionisierten Donatoren () und Akzeptoren (B) fiir
a) n-Typ-Halbleiter mit Donatorniveau £ und b) p-Typ-Halbleiter mit Akzeptorniveau E 4

Bei n-Typ-Halbleitern befindet sich das Donatorniveau Ep nahe der unteren
Leitungsbandkante und es geniigt eine Energie von AEp = Ec- Ep = 0,05 eV, um
Donatoren zu ionisieren (vgl. Abschn. 1.2.3). Dabei werden Elektronen in das Lei-
tungsband abgegeben und gleichzeitig die ortsfesten Donatorstdrstellen positiv
aufgeladen. Dadurch entsteht die sog. n-Leitung (ny > py). Bei Raumtemperatur
sind fast alle Donatoren im Storstellenhalbleiter ionisiert (vollstindige Ionisation).

Bei p-Typ-Halbleitern befindet sich das Akzeptorniveau E; nahe der oberen
Valenzbandkante. Zur Ionisation von Akzeptoren geniigt eine Energie von AE, =
E4 - Ey=0,05¢eV. Bei der lonisierung werden Elektronen energetisch aus dem Va-
lenzband auf das Akzeptorniveau angehoben, wobei im Valenzband Lécher ent-
stehen und die Akzeptorstorstellen negativ geladen werden. Daraus ergibt sich die
sog. p-Leitung (po > ny). Bei Raumtemperatur sind auch nahezu alle Akzeptoren
ionisiert.

Die Generations- und Rekombinationsmechanismen sind in Abb. 1.10a fiir ei-
nen eigenleitenden Halbleiter und in Abb. 1.10b fiir einen n-Typ-Stérstellenhalb-
leiter veranschaulicht. Dabei gilt das Prinzip des detaillierten Gleichgewichts, d. h.
es treten gegenldufige Prozesse auf (Generation G und Rekombination R), die sich
bei thermodynamischem Gleichgewicht kompensieren.

a) Ei b) Ei
ECTLT_
G R
Ev—(L—e;—é— Evp—mr—r

X X

Abb. 1.10. Bindermodell zur Veranschaulichung von Generations- (G) und Rekombinati-
ons- (R) Prozessen im a) eigenleitenden Halbleiter und b) n-Typ-Halbleiter

Bei Anlegen eines elektrischen Feldes am Halbleiter werden durch die ortsab-
hingige potentielle Energie (entsprechend des Potentialverlaufes) die Bandkanten
des Bindermodells geneigt; es entsteht eine sog. Bandverbiegung. Die Bandver-
biegung kennzeichnet die vom Ort x der Halbleitergeometrie abhédngigen Energie-
bandverldufe.
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1.3.2 Banderstruktur im Energie-Impuls-Raum

Zur Beschreibung spezieller Halbleitercigenschaften ist es notwendig, das Wel-
lenverhalten der Elektronen zu beriicksichtigen. Dies kann durch Darstellung der
Bénderstruktur im Energie-Impuls (E-k)-Raum erfolgen. Dabei werden die Elek-
tronenzustinde in einem Band abhéngig von der Wellenzahl k£ (Kristallimpuls)
dargestellt. Abhéngig von der Lage der Energiemaxima und -minima der Béinder
unterscheidet man direkte Halbleiter und indirekte Halbleiter. Beim direkten
Halbleiter liegen das Valenzbandmaximum Ey (k) und das Leitungsbandmini-
mum E¢ (k) bei dem selben &-Wert. Bei indirekten Halbleitern ist dies nicht der
Fall. In Abb. 1.11 sind die Bénderstrukturen im £-k-Raum eines direkten und ei-
nes indirekten Halbleiters dargestellt.

a) EA b) EA
Ec /\/
Ec
EC,minX \/\/
Cmin~" =TT TTTT

EV,ma7\ Ev’ma’7\

EV Ev

k [

Abb. 1.11. Binderstruktur im Energie-Impuls (£-k)-Raum a) eines direkten Halbleiters und
b) eines indirekten Halbleiters

Die Bandverldufe der Banderstruktur im £-A-Raum kénnen in der Néhe der Ex-
trema durch Parabeln angendhert werden. Die Bandverldufe werden hier durch die
effektiven Massen der Ladungstriger bestimmt. Die effektive Masse m,, der Elek-
tronen im Leitungsband und die effektive Masse m, der Lécher im Valenzband
konnen mit Hilfe der Wellenzahl £, des Planckschen Wirkungsquantums # und der
Energieniveaus £ bzw. E) wie folgt bestimmt werden:

5 -1 5 -1
mn=h2-[dd1§c] und mp=-—h2-[ddlszJ . (L11)

Die Bénderstruktur im E-k-Raum wird beispielsweise fiir die Charakterisierung
der Eigenschaften von lichtemittierenden Bauelementen (vgl. Abschn. 2.7.8) ver-
wendet.

1.3.3 Bianderbesetzung

Die Bénderbesetzung eines Halbleiters gibt an, mit welcher Anzahl und Dichte die
Energiebinder mit Ladungstrigern besetzt sind. Zur Charakterisierung der Bén-
derbesetzung werden insbesondere die Zustandsdichte, die Besetzungswahrschein-
lichkeit und die Ladungstrigerverteilung verwendet.
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1.3.3.1 Zustandsdichte

Die Ladungstrigeranzahl bzw. Ladungstragerdichte in einem Energieband wird
von der Anzahl der besetzbaren Energieplitze bestimmt, die von der sog. Zu-
standsdichte N, fir Elektronen im Leitungsband und der Zustandsdichte N, fiir
Ldcher im Valenzband abhingt. Der Verlauf dieser Zustandsdichten ist in Abb.
1.12 veranschaulicht.

Ei

Ec —//N,,(E)
Ey \&NP(E)
NGE)

Abb. 1.12, Zustandsdichte N, fiir Elektronen im Leitungsband und Zustandsdichte N, fiir
Locher im Valenzband eines eigenleitenden Halbleiters

Der energieabhingige Verlauf der Zustandsdichte N(F) fiir Elektronen und
N,(E) fiir Locher berechnet sich mit Hilfe der effektiven Masse m, und m, der E-
lektronen und Lécher (vgl. Abschn. 1.3.2) ndherungsweise zu [1.2]:

{>. 3/2
Nn(E)dEz%. F—E, dE, (1.12)

27-(2-m, ) ¥
NP(E)dEz——#——-,/EV—E dE . (1.13)

Aus den Zustandsdichten in Gl (1.12) und Gl (1.13) kénnen die effektiven Zu-
standsdichten N¢ und Ny bestimmt werden, die die rdumliche Zustandsdichte des
Leitungs- und Valenzbandes nahe der Bandkanten beschreiben. Die effektiven Zu-
standsdichten berechnen sich wie folgt:

m. kT 2z-m, kT 7*
NC=2-(27['Z—2"kT) und NV=2-[—h+—j : (1.14)

Fiir Silizium bei Raumtemperatur betragen die effektiven Zustandsdichten
Nc=2,92-10" cm™ und Ny=1,15- 10" em™. Die Zustandsdichten werden zur
Bestimmung der Ladungstrigerverteilung im Halbleiter (vgl. Abschn. 1.3.3.3) ver-
wendet.

1.3.3.2 Besetzungswahrscheinlichkeit

Die Wahrscheinlichkeit, mit der bestimmte quantenmechanische Energiezustinde
im Halbleiter besetzt sind, wird durch die sog. Besetzungswahrscheinlichkeit W(E)
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angegeben. Dabei beschreibt W(E) die Wahrscheinlichkeit fiir das Antreffen eines
Elektrons in einem Zustand der Energie E. Die Funktion 1-W(E) hingegen be-
zeichnet die Wahrscheinlichkeit fiir das Antreffen eines Loches in einem Energie-
zustand E.

Elektronen und Locher sind sog. Fermiteilchen, die der Fermiverteilung unter-
liegen. Die Grundlage fiir die Fermiverteilung besteht darin, dass ein entsprechend
der quantenmechanischen Unschirferelation definierter Energiezustand nur von
einem Fermiteilchen besetzt werden kann, d. h. 0 < W(E) < 1. Die Fermiverteilung
wird durch die Temperatur und das sog. Ferminiveau Erbestimmt. Das Fermini-
veau kennzeichnet die Energie, bei der die Besetzungswahrscheinlichkeit W(E)
den Wert 1/2 besitzt. Bei eigenleitenden Halbleitern sind das Leitungs- und Va-
lenzband mit der gleichen Anzahl von Elektronen und Lichern besetzt, sodass das
Ferminiveau etwa in der Bandmitte (bei einem Wert E;) liegt. Das Ferminiveau ei-
nes eigenleitenden Halbleiters berechnet sich dann mit Hilfe der Energieniveaus
Ecund Ey sowie der effektiven Zustandsdichten Nound Npwie folgt:

Ep=E =LfctEr (KT [Ny | BctEy (1.14)
2 2 AN 2

Das Energieniveau E; wird auch als Eigenleitungs-Ferminiveau bezeichnet und
dient als Bezugspotential fiir bestimmte Betrachtungen.

Bei n-Typ-Halbleitern liegt das Ferminiveau stets oberhalb, bei p-Typ-Halblei-
tern stets unterhalb der Bandmitte bzw. des Eigenleitungs-Ferminiveaus E;. Das
Ferminiveau Ey,, eines n-Typ-Halbleiters und Er, eines p-Typ-Halbleiters berech-
net sich dann zu:

EFn=EC—kT'ln N_S und EFP=EV"'kT'ln N_I: . (1.15)
‘ ND | NA

Die Lage des Ferminiveaus und der Verlauf der Besetzungswahrscheinlichkeit
W(E) bei Fermiverteilung ist in Abb. 1.13a fiir einen eigenleitenden Halbleiter und
in Abb. 1.13b fiir einen n-Typ-Halbleiter dargestellt.

0 112 1 W(E) 0 1/2 1 W(E)

Abb. 1.13. Besetzungswahrscheinlichkeit W(E) bei Fermiverteilung fiir die Temperaturen
T=0K und T > 0K und Lage des Ferminiveaus Er eines a) eigenleitenden Halbleiters
b) n-Typ-Halbleiters
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Die Besetzungswahrscheinlichkeit W(E) fiir Elektronen berechnet sich mit Hil-
fe der Ferminiveaus Erund der Boltzmann-Konstante £ wie folgt:

-1
W(E)=(1+exp(E;fFD . (1.16)

Bei |E - Ef| >> kT gilt fiir die Besetzungswahrscheinlichkeit #(E) nach der sog.
Boltzmann-Niherung folgende Vereinfachung:

W(E)zexp(—E;fFj fir £>> E. (1.17)

Fiir die Besetzungswahrscheinlichkeit 1-W(E) fir Locher folgt entsprechend
der Boltzmann-Néherung:

1_W(E)zexp[_E2;E) fiir E << Ep. (1.18)

Liegt die Energie E bei einer Temperatur von 7 = 0K unterhalb des Fermini-
veaus (E < Er), so ist die Besetzungswahrscheinlichkeit fiir Elektronen W(E) = 1.
Liegt die Energie E bei T'= 0K oberhalb des Ferminiveaus (£ > Er), so ist die Be-
setzungswahrscheinlichkeit fiir Elektronen W(E) = 0. Bei Temperaturen 7 > 0K
betrédgt die Besetzungswahrscheinlichkeit W(Er) = 1/2 (vgl. Abb. 1.13).

1.3.3.3 Ladungstrdgerverteilung

Multipliziert man die Zustandsdichte mit der Besetzungswahrscheinlichkeit, so
erhilt man die Ladungstrigerverteilungen ngp(E) und pg(E) fir Elektronen und
Locher im Halbleiter:

ng(E)=N,(E)-W(E) uwd pg(E)=N,(E)-(I-W(E)). (1.19)
Die Ladungstrigerdichten ny(E) und po(E) des Leitungs- bzw. Valenzbandes bei

thermodynamischem Gleichgewicht werden durch Integration der Ladungstriger-
verteilungen tiber der Energie bestimmt:

oo E,
ny = InE(E)dE und p, = IpE(E)dE. (1.20)
Ec 0

Unter Verwendung der Boltzmann-Naherung (vgl. Abschn. 1.3.3.2) erhilt man
fiir die Ladungstragerdichten:

E-—-E E.-E
"O“NC'Q’CP(—*“C‘I‘CT_FJ und PozNV‘exP("Fk—TVJ- (1.21)

In GI. (1.21) bezeichnen N¢ und Ny die effektiven Zustandsdichten fiir Elektro-
nen im Leitungsband bzw. fir Lécher im Valenzband (vgl. Abschn. 1.3.3.1). Die
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Ladungstrigerverteilung kann also durch monoenergetische Zustéinde der Dichten
Ncund Ny an den Bandkanten E¢ bzw. Ey angendhert werden. Die Ladungstriger-
verteilungen nz(E) und px(E) eines eigenleitenden Halbleiters sind in Abb. 1.14b
dargestellt. In Abb. 1.14c sind die zugehorigen Ladungstrigerdichten n, und py
veranschaulicht.

a) EA b) E c) Eb
L band "® n
eitungsban o
Ec __g___ Ec Ec m&
Er=E oot Er Er |
po
Ev f————— E pe(E) E
v Valenzband v Y
X ne(E), pe(E) No,Po

Abb. 1.14. Eigenleitender Halbleiter a) Bindermodell b) Ladungstrigerverteilungen nz(E)
fiir Elektronen und pg(E) fiir Locher ¢) Ladungstrigerdichten », und py bei Boltzmann-
Naherung

Die Ladungstrigerverteilungen und Ladungstragerdichten bei Boltzmann-N&-
herung bei thermodynamischem Gleichgewicht sind in Abb. 1.15 fiir einen n-Typ-
Halbleiter dargestellt. Das Ferminiveau liegt nahe der Leitungsbandkante; im Lei-
tungsband befinden sich mehr Elektronen als Locher im Valenzband.

a) EA b) E c) EA
ne(E)
Leitungsband Mo
E¢ ——— Ec Ec m&l
EF """""" EF EF r
E | Ei Ei -
p(E) Po
Ey f)—>— E E
v Valenzband v v:a/
L —
X ne(E),pe(E) No,Po

Abb. 1.15. n-Typ-Halbleiter a) Bindermodell b) Ladungstragerverteilungen ng(E) fiir E-
lektronen und pz(E) fiir Lécher ¢) Ladungstrégerdichten n, und p, bei Boltzmann-Niherung

1.3.4 Entartete Halbleiter

Bei Storstellenhalbleitern mit sehr hoher Dotierung bilden sich zusitzliche Stor-
binder aus, die bei n-Typ-Halbleitern als Donatorband und bei p-Typ-Halbleitern
als Akzeptorband bezeichnet werden. Diese Storbander iiberlappen mit dem Lei-
tungs- bzw. Valenzband, wodurch eine Verschiebung der Bandkante und eine
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Verringerung des Bandabstandes erfolgt. Dadurch befindet sich das Ferminiveau
Er innerhalb des Leitungs- oder Valenzbandes (vgl. Abb. 1.16a) und die Leitfi-
higkeit des Halbleiters besitzt metallihnliches Verhalten. Die Zustandsdichte
N,(E) fir Elektronen im Leitungsband und N,(E) fiir Locher im Valenzband eines
entarteten n-Typ-Halbleiters sind in Abb. 1.16b dargestellt.

a) EA EA
) b) Donatorband

Leitungsband [~
S EE NA(E)
=5 ——— Er
Eif
= - By Ny(E)
Valenzband _\
—_—— ~

X N(E)

Abb. 1.16. Entarteter n-Typ-Halbleiter a) Bindermodel und b) Zustandsdichte N,(E) fiir
Elektronen im Leitungsband und Zustandsdichte N,(E) fiir Locher im Valenzband

Entartete Halbleiter finden insbesondere Anwendung als ohmsche Metall-Halb-
leiter-Kontakte.

1.4 Ladungstragertransport

Der Ladungstrigertransport im Halbleiter wird einerseits durch elektrische oder
magnetische Felder hervorgerufen, die sog. Drifistréme bewirken; andererseits
entstehen durch inhomogene Ladungstrigerverteilungen und thermische Energie
sog. Diffusionsstrome. Die Summe aus Drift- und Diffusionsstromen wird als
Konvektionsstromdichte bezeichnet. Die am Ladungstrigertransport des Halblei-
ters beteiligten Stromkomponenten werden nachfolgend naher beschrieben.

1.4.1 Driftstromdichte

Drifistrtéme im Halbleiter werden durch elektrische und magnetische Felder her-
vorgerufen. Im Folgenden wird zunéchst von einem homogen dotierten Halbleiter
ohne Einfluss eines magnetischen Feldes (B = 0) bei einer Temperatur von 7> 0K
ausgegangen. Ein im Halbleiter aufiretendes elektrisches Feld beschleunigt die
beweglichen Ladungstriger so, dass sich auf Grund ihrer Polaritiit die Elektronen
antiparallel und die Locher parallel zur Feldrichtung bewegen. Die Energie der be-
schleunigten Ladungstrager wird durch Streuung an Storstellen und an der Gitter-
struktur teilweise wieder abgegeben. Bei der Streuung werden die Ladungstréger
von ihrer urspriinglichen Bahn abgelenkt. Als Maf fiir die gerichtete Bewegung
der Ladungstriger dient die Drifigeschwindigkeit. Die von der elektrischen Feld-
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stirke E abhingige Driftgeschwindigkeit v, fiir Elektronen und v, fiir Locher be-
rechnen sich wie folgt:

Vo=—l, E ud v,=4,-E. (1.22)

In Gl (1.22) bezeichnet u,, die Beweglichkeit der Elektronen und x, die Beweg-
lichkeit der Locher im Halbleiter. Da Elektronen gegeniiber Lochern eine geringe-
re Wechselwirkung mit der Gitterstruktur aufweisen, gilt 1, > u,. Fiir Silizium bei
Raumtemperatur betriigt #, = 1350 cm’*V's" und g, = 480 cm’V''s™". Die La-
dungstrigerbeweglichkeit in Halbleitern ist erheblich héher als in Metallen. In
Abb. 1.17 sind die Driftgeschwindigkeiten v, fir Elektronen und v, fiir Locher
eines Silizium-Halbleiters in Abhingigkeit von der elektrischen Feldstirke E
dargestellt. Bei hoher Feldstirke tritt hier eine sog. Geschwindigkeitssdttigung bei
vsa= 107cm/s auf. Die Feldstirkeabhingigkeit der Driftgeschwindigkeit ist durch
die energiecabhingigen Streumechanismen im Halbleiter begriindet.

“VnVp A
[em/s]

102 10° 10* 10° 10° E[Viem]

108«

Abb. 1.17. Driftgeschwindigkeit v, fiir Elektronen und v, fiir Locher eines Silizium-Halb-
leiters in Abhéingigkeit von der elektrischen Feldstirke E; Auftreten von Geschwindigkeits-
sittigung bei vg, = 107cm/s

Aus der Driftgeschwindigkeit der Ladungstrdger im Halbleiter gemi8 Gl. 1.22
resultiert die Driftstromdichte i, p; der Elektronen und die Driftstromdichte i, iz
der Locher:

in.Driﬁ :—e.n.vnze.n.ﬂn.E, (123)
ip,Drift= e.p.vp:e,p.ﬂp.E‘ (1.24)

Die Summe der Driftstromdichten fiir Elektronen und Locher ergibt die Drift-
stromdichte ip,;; des Halbleiters:

i = (n y +p-1,) E. (1.25)

Aus der Driftstromdichte kann mit Hilfe des lokalen ohmschen Gesetzes

(i = 0 E) die spezifische Leitfdhigkeit o bzw. der spezifische Widerstand p des
Halbleiters ermittelt werden:
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1
G:F:e.(n.#n{-p.ﬂp)' (1.26)

Die spezifische Leitfihigkeit beschreibt die Bewegung der Ladungstriger im
Halbleiter. Dabei existiert neben der Dotierungsdichteabhingigkeit eine starke
Temperaturabhéingigkeit der spezifischen Leitfihigkeit o; die in Abb. 1.18 bei-
spielhaft fiir n-Typ-Silizium-Halbleiter mit unterschiedlichen Dotierungsdichten
Np dargestellt ist.

clQ'em™ A

Np=3-10" cm*®
(entarteter Halbleiter)

Np=1,5-10" cm™

Np= 210" cm™

10-4 ! . ! . ! >
0 001 002 0,03 0,04 1/T[K]

Abb. 1.18. Typische Verldufe der Temperaturabhéngigkeit der spezifischen Leitfihigkeit o
fiir n-Typ-Silizium-Halbleiter mit unterschiedlichen Donatordotierungsdichten Ny

Bei niedrigen Temperaturen nimmt die spezifische Leitfdhigkeit o mit der
Temperatur 7 zu, was durch die zunehmende Ionisierung der Dotierstoffatome be-
grindet ist. Nachdem alle Dotierstoffatome in ionisierter Form vorliegen, be-
stimmt die durch thermische Gitterstreuung bedingte Abnahme der Ladungstri-
gerbeweglichkeit x4 die Temperaturabhingigkeit. Dadurch nimmt die spezifische
Leitfahigkeit ab. Wird die Temperatur weiter erhoht, so gelangt man in den Be-
reich der Eigenleitung (n; > N), in dem die spezifische Leitfahigkeit wieder stark
zunimmt. Die Temperaturabhéingigkeit der spezifischen Leitfahigkeit von Halblei-
tern wird z. B. in Temperatursensoren zur Temperaturmessung ausgenutzt (vgl.
Abschn. 6.1.2).

1.4.2 Diffusionsstromdichte

Diffusionsstrome entstechen bei einem Ladungstrigerausgleich durch thermische
Bewegungen in Halbleitergebieten mit ortlich unterschiedlichen (inhomogenen)
Ladungstragerdichten. Dabei entsteht ohne Wirken eines externen elektrischen
Feldes (E = 0) ein Teilchenstrom, der vom Gebiet hoher Ladungstrigerdichte in
das Gebiet niedrigerer Ladungstriagerdichte gerichtet ist. Ein eindimensionales
Modell zur Visualisierung des Diffusionsstroms ist in Abb. 1.19 am Beispiel eines
n-Typ-Halbleiters dargestellt.
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tt————— .S —————

b) ny

X

Abb. 1.19. Diffusionsmechanismus im n-Typ-Halbleiter a) Entstehen eines Diffusions-
stroms ip;y durch Ladungstrdgerdichtegefélle b) Verlauf der Ladungstrigerdichte n(x)

Die entstehende Diffusionsstromdichte ist proportional zum Gradienten der La-
dungstragerdichte. Bei konstanter Temperatur folgt fir die Diffusionsstromdichte
in,piyr der Elektronen und der Diffusionsstromdichte i, p;7 der Locher folgender Zu-
sammenhang:

) on , op

ln,Diff=e'Dn-g und lp‘Dwr=—e'Dp~a—x. (1.27)
Die in Gl. (1.27) auftretenden temperaturabhingigen Diffusionskonstanten D,

und D, fiir Elektronen und Locher berechnen sich mit Hilfe entsprechenden La-

dungstrigerbeweglichkeiten y, und y, zu:

T
D, =* 4| und|D, =5 4 . (1.28)
e

Die Beziehungen in Gl. (1.28) werden Einstein-Beziehungen genannt. Der darin
enthaltene Term aus Boltzmann-Konstante &, Temperatur 7 und Elementarladung
e wird als Temperaturspannung Vybezeichnet:
kT

o

v, = (1.29)

Die Temperaturspannung betréigt bei Raumtemperatur V= 26mV.

1.4.3 Konvektionsstromdichte

Die Konvektionsstromdichte setzt sich aus den Driftstromdichten (vgl. Abschn.
1.4.1) und den Diffusionsstromdichten (vgl. 1.4.2) zusammen. Dabei treten die
Drift- und Diffusionsvorgénge im Halbleiter unabhéngig voneinander auf. Die
Konvektionsstromdichte i, fiir Elektronen und die Konvektionsstromdichte i, fir
Loécher berechnen sich dann wie folgt:
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in=in,Driﬁ+in‘Diﬁ;=e-n-ﬂn-E+e~Dn-%, (1.30)
o . 3
zp=zp,D,,.f,+zp_Dﬂ=e-p-ﬂp-E—e-Dp-5’;. (1.31)

Die Gesamtkonvektionsstromdichte i im Halbleiter setzt sich aus den Konvek-
tionsstromdichten i, und i, wie folgt zusammen:

EDY RIS (1.32)

In Gl. (1.32) kennzeichnet p, die Ladungsdichte der Ladungstrdger des entspre-
chenden Leitungstyps (0, = -e-n oder p,= e-p). Die Grofe v; bezeichnet die zuge-
hérigen mittleren Driftgeschwindigkeiten v, und v, der Elektronen bzw. Lécher
(vgl. Abschn. 1.4.1).

1.5 Halbleiter im Nichtgleichgewicht

Die Stérung des thermodynamischen Gleichgewichts bewirkt eine Verdnderung
der Ladungstrigerdichten, sodass ein Uberschuss oder Mangel an beweglichen
Ladungstragern entsteht. Im Folgenden werden Stérungen betrachtet, die durch
Majorititstriger- oder Minoritétstrigerinjektion oder durch gleichzeitige Injektion
von Majoritéts- und Minorititstrigern erfolgen. Tritt die Stérung nicht im gesam-
ten Volumen zugleich auf, dann wird sie von der Ladungstriagerdiffusion begleitet.

Die Storung des thermodynamischen Gleichgewichts wird durch die sog. Uber-
schusstrdgerdichten n’ und p’ beschrieben:

n=n-n, und p'=p-p,. (1.33)

Die folgenden Betrachtungen erfolgen unter der Annahme, dass ein homogen
dotierter Halbleiter vorliegt, die Temperatur konstant ist und auBer der jeweils be-
trachteten keine weitere Stérung auf den Halbleiter einwirkt. Fiir den zeitlichen
Verlauf der Ladungstrigerdichten und Uberschusstrigerdichten gilt:

dn _ on und P _ aL
or ot ot ot
Die Riickkehr des sich wieder selbst iiberlassenen Systems in das thermo-
dynamische Gleichgewicht wird als Relaxation bezeichnet.

(1.34)

1.5.1 Majoritatstragerinjektion

Bei der Majoritiitstrigerinjektion wird das thermodynamische Gleichgewicht da-
durch gestort, dass in einen bestimmten Bereich des Halbleiters Majorititstrager
eingebracht werden. Der Injektionsvorgang und der resultierende Verlauf der U-
berschusstrigerdichte n°(7) ist in Abb. 1.20 fiir einen n-Typ-Halbleiter dargestellt.
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b) n

I 0 T T

Abb. 1.20. a) Injektion von Majorititstrigern in einen n-Typ-Halbleiter b) zeitlicher Ver-
lauf der Uberschusstrigerdichte #’(f) nach Beendigung der Majorititstrigerinjektion (die-
lektrische Relaxation) mit Kennzeichnung der dielektrischen Relaxationszeit 7,

Findet die Majorititstragerinjektion bei ¢ = 0 impulsartig statt, so stellt sich der
in Abb. 1.20b dargestellte zeitliche Verlauf der Uberschussdichte »” ein (p’ = 0).
Durch die Stérung der Neutralitit (n’ # p ) wird eine Majorititstragerverschiebung
(Drifistrom) und damit ein elektrisches Feld im Halbleiter hervorgerufen. Der
Driftstrom flieBt so lange, bis nach Entfall der Stérung alle injizierten Majoritits-
triger abgeflossen sind und das thermodynamische Gleichgewicht wieder herge-
stellt ist (dielektrische Relaxation). Der Abklingvorgang »’(f) wird durch eine Ex-
ponentialfunktion gemdB Gl. 1.35 beschrieben. Die Abklingzeitkonstante, die zum
Erreichen der Neutralitit (n = p) bendtigt wird, bezeichnet man als dielektrische
Relaxationszeit 7. Der Verlauf der Uberschusstrigerdichte »°(f) und die dielektri-
sche Relaxationszeit 7, berechnen sich wie folgt:

n'(t)=n'(0)-exp(——t—} und TD=—€- mit £=¢,-¢,. (1.35)
Tp c

Die dielektrische Relaxationszeit 7 ist in Abb. 1.20b veranschaulicht; sie be-
tragt fiir Silizium bei Raumtemperatur 7, = 10" s.

1.5.2 Minoritatstragerinjektion

Die Stérung des thermodynamischen Gleichgewichts eines Halbleiters durch In-
jektion von Minorititstrigern in einen bestimmten Bereich des Halbleiters und der
zeitliche Verlauf der resultierenden Uberschussdichten #’ und p’ ist in Abb. 1.21
fiir einen p-Typ-Halbleiter dargestellit.

b) n',p’

-~y

Abb. 1.21. a) Injektion von Minorititstragern in einen p-Typ-Halbleiter b) zeitlicher Ver-
lauf der Uberschusstrégerdichten n'(f) und p '(¥) nach Beendigung der Minoritiitstrigerinjek-
tion (dielektrische Relaxation) mit Kennzeichnung der dielektrischen Relaxationszeit 7,
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Die durch Injektion von Minorititstriigern aufiretende Uberschusstrigerdichte
fiihrt analog zur Majoritétstragerinjektion (vgl. Abschn. 1.5.1) auf Grund der
gestorten Neutralitit (n’ # p’) zu einem elektrischen Feld und einem Driftstrom im
Halbleiter. Innerhalb der dielektrischen Relaxationszeit 7 tritt im Halbleiter wie-
der Neutralitit ein, aber es gilt n” = p’ # 0. Im Gegensatz zur Majorititstrigerin-
jektion werden bei der Minoritétstrigerinjektion die injizierten Ladungstriger
durch zuflieBende Majorititstriger kompensiert.

1.5.3 Minoritéts- und Majoritétstriagerinjektion

Die Stérung des thermodynamischen Gleichgewichts durch gleichzeitige Injektion
von Minoritits- und Majorititstrigern kann beispielsweise durch Bestrahlung ei-
nes Halbleiters mit Licht hinreichend kurzer Wellenldnge (vgl. Gl. (1.36)) erfol-
gen. Dabei erfolgt die Bildung von Elektron-Loch-Paaren durch optische Genera-
tion. Der Effekt der optischen Generation von Ladungstrigern wird beispielsweise
in der Fotodiode (vgl. Abschn. 2.7.6) angewendet. Die optische Generation von
Minoritdts- und Majoritétstrigern im homogenen Halbleiter, die durch Licht der
Leistung P, hervorgerufen wird, ist in Abb. 1.22 schematisch dargestellt.

Elektron-Loch-Paare

Abb. 1.22. Prinzip der Minoritits- und Majoritétstrégerinjektion durch optische Generation
von Elektron-Loch-Paaren im Halbleiter bei Bestrahlung mit der Lichtleistung P,

Die Elektron-Loch-Paarbildung findet statt, wenn die Energie eines Photons
grofer ist als der Bandabstand. Die Bedingung fiir die Lichtwellenlinge A wird
mit Hilfe des Planckschen Wirkungsquantums 4, der Lichtgeschwindigkeit ¢ und
des Bandabstandes E; des Halbleiters wie folgt bestimmt:

A<h -
<k (1.36)

Durch die paarweise Generation von Elektronen und Lichern bleibt der Halb-
leiter neutral (n’=p’); der Abbau der Uberschussladung erfolgt im homogenen
Halbleiter nur durch erhdhte Rekombination. Wahrend der Bestrahlung (¢ < 0) des
Halbleiters stellt sich ein stationdrer Zustand mit den Trégerdichten n, und p, ein.
Im Folgenden wird der Ablauf des Relaxationsprozesses nach dem Abschalten der
Bestrahlung (¢ > 0) betrachtet. Fiir die Uberschusstrigerdichten bei konstanter
Temperatur und konstanter Dotierungsdichte gilt: n’=n-ny und p’=p-p,, wobei
auf Grund der Neutralitit im Halbleiter n” = p’ gilt. Die Differenz aus der Rekom-



1.5 Halbleiter im Nichtgleichgewicht 23

binationsrate R und der Generationsrate G (vgl. Abschn. 1.2.2) wird als Nettore-
kombinationsrate R, bezeichnet:

R, =R-G. (1.37)

netto

Die Generationsrate G wird zum einen durch die thermische Generation G, von
Ladungstrigern bestimmt, die von der Temperatur 7 und vom Bandabstand E; des
Halbleiters abhéngt; zum anderen geht in die Generationsrate G die zusdtzliche
Generationsrate g ein, die aus der Bestrahlung des Halbleiters mit Licht resultiert.
Fir die Generationsrate ergibt sich dann:

G=Gy(E, T)+g mit Gy =r-n;-py. (1.38)

Die Rekombinationsrate R wird {iber die Anzahl der Ladungstriager » und p be-
stimmt (R=r-n-p), wobei r den Rekombinationskoeffizienten bezeichnet (vgl.
Abschn. 1.2.2). Demnach erhidlt man gemif Gl. (1.37) fiir die Nettorekombinati-
onsrate R,.,, unter Verwendung der Uberschussdichten #’ und p’ folgende Bezie-
hung:

Roo = r(nop’+p0n’+n' p’)—g . (1.39)

Der zeitliche Verlauf der Trigerdichten bei Minoritits- und Majoritétstrigerin-
jektion ergibt sich zu:

on on' odp odp
_=_=_=_=—Rnetta'
ot ot dt It

Fiir den Fall der sog. schwachen Injektion von Minoritéits- und Majoritatstra-
gern ergibt sich fiir einen n-Typ-Halbleiter p’ << ny und n’ << ny, woraus folgt,
dass n = ny. Fiir einen p-Typ-Halbleiter gilt entsprechend n’ << pyund p’ << p,,
woraus p = p, resultiert. Fiir die Nettorekombinationsrate R, .., eines n-Typ-
Halbleiters und die Nettorekombinationsrate R, ..., €ines p-Typ-Halbleiters bei
schwacher Injektion gilt:

(1.40)

’ !

n
Rn,netta = TA -8 und Rp,netta = T_ —-8- (1 41)
14 n

In Gl. (1.41) bezeichnet 7, die Minorititstrigerlebensdauer (der Locher) im n-
Typ-Halbleiter und 7, die Minorititstrigerlebensdauer (der Elektronen) im p-
Typ-Halbleiter, die aus der Anzahl der Ladungstriger ny bzw. p, bei thermodyna-
mischem Gleichgewicht bestimmt werden:

=1 und 7, =—1 (1.42)

Torem 7Py

Fiir einen n-Typ-Halbleiter ergibt sich der zeitliche Verlauf der Uberschussmi-
norititstrigerdichte dp /ot wie folgt:
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ap’
——=—r-n,p'+g. (1.43)
3 oPtE&
Nach dem in Abb. 1.23a gezeigten Verlauf ist fiir die Zeit ¢ < 0, in der die Be-
strahlung des Halbleiters mit Licht erfolgt, die zusitzliche Generationsrate g # 0
und die Uberschusstrégerdichten p’ und »’ sind konstant. Damit ist op /¢ = 0 und

es folgt fiir die Uberschussminorititstrigerdichte p

p=—%
r'no

=g-7,=7pls. (1.44)

Nach Abschalten der Bestrahlung (¢ = 0) besitzt die zusétzliche Generationsrate
g den Wert Null und es findet Relaxation (vgl. Abschn. 1.6.1) statt. Dabei betrégt
das zeitliche Verhalten der Minoritétstrigeriiberschussdichte dp /6t = -r-ng- p’
und die Minorititstrigeriiberschussdichte p’(#) klingt exponentiell mit folgender
Funktion ab:

p'(t)= )2 (0)'exp(—~—t——]. (1.45)

Tp

Der zeitliche Verlauf der durch Bestrahlung eines n-Typ-Halbleiters hervorge-
rufenen zusétzlichen Generationsrate g und das resultierende zeitliche Verhalten
der Uberschussdichten n’ und p’ist in Abb. 1.23 dargestellt.

a) gi b) npy}

—_—
P.>0

-~y

0 Tp bzw. Tn t:

Abb. 1.23. a) Zeitlicher Verlauf der zusitzlichen Generationsrate g bei Bestrahlung eines
Halbleiters mit Licht der Leistung P, bei ¢ < 0 und b) resultierendes zeitliches Verhalten der
Uberschussdichten 7’ und p’ bei Relaxation (£ > 0)

1.5.4 Minoritatstragerdiffusion

Ist die Ladungstrigerdichte nicht im gesamten Halbleitervolumen gleichermafien
gestort, dann erfolgt die Diffusion von Ladungstragern. Im Folgenden wird eine
stationdre, schwache Minorititstragerinjektion am Rand eines homogen dotierten
Halbleiters betrachtet, sodass gilt: dp /0t = &p/dt. Unter der Annahme, dass die
diclektrische Relaxation viel schneller erfolgt als die auf Diffusion und Rekombi-
nation beruhenden Relaxationsvorginge, ist der Halbleiter neutral: p’'(x) = n’(x).
Der Verlauf der Minorititstrigerdichte und Diffusionsstromdichte bei stationdrer
Minoritétstrigerinjektion ist in Abb. 1.24 dargestellt.



1.5 Halbleiter im Nichtgleichgewicht 25

o— n-Si ﬁ
H—>
d—>»

x|

—

X

Abb. 1.24. Minorititstrigerdiffusion durch stationdre, schwache Minorititstragerinjektion
am Rand eines n-Typ-Halbleiters a) értlicher Verlauf der Uberschussminorititstragerdichte
p’(x) und b) ortlicher Verlauf der Diffusionsstromdichte i,(x) der Minoritétstriger

Auf Grund des Konzentrationsunterschieds der Minoritétstrigerdichte ergibt
sich eine Lcherdiffusionsstromdichte i,(x) vom Rand des n-Typ-Halbleiters ins
Volumen unter Verwendung der Diffusionskonstante D, der Locher von:

i,(x)=-e-D, -%%. (1.46)
Dadurch ist nahe des Injektionsorts die Minoritétstrigerdichte erhéht. Dies

fiihrt gemédB Abschn. 1.5.3 zu einer Nettorekombinationsrate R,ex (X) =p’'(x)/7,.

Im stationéren Fall gilt mit der sog. Kontinuitdtsgleichung (vgl. Abschn. 1.5.5):

3i, o
19% p(x)_, (1.47)

e ox 7,

Fiir die Uberschussminorititstrigerdichte p’(x) folgt dann ein exponentielles
rdumliches Abklingen gemaB:

r ! x
p(x)=p(0)-exp{~——} (1.48)
L,

In Gl (1.48) bezeichnet L, die Diffusionslénge der Locher, die in Abb. 1.24
veranschaulicht ist und sich mit Hilfe der Diffusionskonstanten D, gemiB der Ein-
stein-Beziehungen (vgl. Abschn. 1.4.2, Gl. (1.27)) und der Ladungstrigeriebens-
dauer 7, berechnet. Fiir die Diffusionslinge L, der Locher und anlog fiir die Diffu-
sionslidnge L, der Elektronen gilt:

L,=yD, 7, und L, =,/D, -7,

n -

(1.49)

n
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Die Diffusionsldnge gibt die innerhalb der Minoritétstragerlebensdauer durch
Diffusion im Mittel zuriickgelegte Strecke der Minorititstriger an. Sie stellt die
kennzeichnende GréBe fiir das riumliche Abklingen der Uberschussminoritiits-
trigerdichte, die in einen homogenen Halbleiter injiziert wird, dar. Fiir die Diffu-
sionsstromdichte #,(x) resultiert dann aus Gl. (1.46) die folgende Bezichung:

ip(x)=ip(0)-exp[—Li] mit i,(0)=-e-D, (——E—ga—)J (1.50)

P P

Die Ladung der Uberschussminorititstriigerdichte p(x) wird durch Zufluss von
Elektronen neutralisiert, wobei sich im Fall der schwachen Injektion die Majori-
tatstrigerdichte nicht merklich dndert. Es gilt somit im gesamten Halbleitervolu-
men p’(x)=n"(x) und n(x)=ne(x)+n’(x) =ny. Die Gesamtstromdichte in x-Rich-
tung ist konstant: i =i,(x) +i,(x)=1,(0).

1.5.5 Ladungstragerbilanz

In einem betrachteten Volumenelement kann sich die Ladungstrigerdichte der
Elektronen und Locher nur dndern, wenn Ladungstriger zu- oder abflieen oder
ein Ungleichgewicht zwischen Generation und Rekombination aufiritt. Die zeitli-
che Anderung der Ladungstrigerdichte 0n/0t der Elektronen und dp/0t der Locher
wird in den Kontinuititsgleichungen fiir Elektronen und Locher beschrieben. Bei
eindimensionaler Betrachtung gilt:

9 _ 1% (gogG) wd Z--1.2_(r_g). (1.51)

Bei schwacher Injektion erhilt man unter Beriicksichtigung der Nettorekom-
binationsrate R,.., gemiB Abschn. 1.5.3, Gl. (1.40) die Kontinuititsgleichungen
eines n-Typ-Halbleiters fiir die zeitliche Anderung der Uberschussdichte on /0t
der Elektronen und die zeitliche Anderung der Uberschussdichte dp’/d¢ der

Locher:
on' 1 9 r op' 19, [p
on _L. % P _ ag P __L.r |F _,|
ot e ox [‘rp gjun ot e ox |7, & (1.52)

Analog gilt fiir die Kontinuititsgleichungen eines p-Typ-Halbleiters fiir die
zeitliche Anderung der Uberschussdichte oz /0t der Elektronen und die zeitliche
Anderung der Uberschussdichte dp /0t der Locher:

' . ' ' oi '
o 10, [n_ ) g P 1% [ (1.53)
ot e Ox T

Als weitere Beziehung zur eindimensionalen Beschreibung des Halbleiters im
Nichtgleichgewicht dient die Poisson-Gleichung:
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2 + —
29=90_ P _e(p=ntNy=-Ny) (1.54)
ax g 80'8r

Die Poisson-Gleichung ermoglicht, das elektrische Potential ¢ bzw. die elektri-
sche Feldstirke E = -d¢/dx aus den Ladungstrigerverteilungen bzw. der Ladungs-
dichte p zu berechnen. Aus der Poisson-Gleichung, den Kontinuititsgleichungen
und der Gleichung fiir die Drift- und Diffusionsstromdichte kann das stationire
und dynamische Verhalten von elektronischen Bauelementen bestimmt werden.

1.6 Weitere Halbleitereffekte

Im Halbleiter treten neben den beschricbenen Hauptmechanismen verschiedene
zusitzliche Effekte auf, die in speziellen elektronischen Bauelementen genutzt
werden. Im Folgenden werden der sog. Lawineneffekt, Thermoeffekt und Hall-
effekt ndher betrachtet. Weitere Halbleitereffekte, die insbesondere an Grenzfla-
chen zwischen unterschiedlichen Halbleitern auftreten, werden bauelementespezi-
fisch in den nachfolgenden Kapiteln beschrieben.

1.6.1 Lawineneffekt

Bei einem hohen elektrischen Feld am Halbleiter (typischerweise E > 3 -10° V/em)
erhalten die freien Ladungstriger eine so hohe kinetische Energie, dass die beim
StoB mit dem Kristallgitter abgegebene Energie zum Aufbrechen einer Gitterbin-
dung fiihrt (StoBionisation). Dadurch entsteht ein Elektron-Loch-Paar, welches
durch das hohe elektrische Feld ebenfalls beschleunigt wird und durch die beim
Stol mit dem Kristallgitter freigesetzte Energie erneut Elektron-Loch-Paare er-
zeugt. Dadurch entsteht ein lawinenartiges Anwachsen der Ladungstriger im
Halbleiter. Das Prinzip des Lawineneffekts ist in Abb. 1.25 veranschaulicht.

E

-

Energiereiche_| o>,
Ladungstrager @,S @

4—;:;;:-@?—- (<) l \

> Elektron-Loch-Paare

Abb. 1.25. Lawineneffekt im Halbleiter durch StoBionisation energiereicher Ladungstriger
bei hoher elektrischer Feldstirke E

Die Generationsrate G bei Auftreten des Lawineneffekts kann mit den La-
dungstrigerdichten » und p sowie den Driftgeschwindigkeiten v, und v, der La-
dungstriger (vgl. Abschn. 1.4.1) berechnet werden. Unter Berticksichtigung der
Driftstréme i, pyp und i, prp (vgl. Abschn. 1.4.1, Gl. (1.23) und Gl. 1.24)) erhélt
man fiir die Generationsrate nach [1.2]:
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1 . .
G=a, v, n+ta, v, -p=;-(an Iy pripg ¥ Cp "1, prip ) - (1.55)

In Gl (1.55) bezeichnen o, und ¢, die sog. Ionisationskoeffizienten. Durch das
lawinenartige Anwachsen der Ladungstriger resultiert ein starker Stromanstieg im
Halbleiter. Der Lawineneffekt tritt in elektronischen Bauelementen insbesondere
als Durchbruchsmechanismus (vgl. Abschn. 2.2.1 und 3.3.1) auf.

1.6.2 Thermoeffekt

1.6.2.1 Thermospannung im homogenen Halbleiter

Das Aufireten einer Thermospannung im homogenen Halbleiter wird Thermodif-
Jfusion genannt und ist in Abb. 1.26 fiir einen n-Typ- und p-Typ-Halbleiter bei ei-
ner Temperaturdifferenz AT = T, - T} fir T; < T, veranschaulicht.

a E b) E .
! /%{f/ T T / A//s]/ T
1 n-ot 2 1 p-ol 2
207 //
PO —— . X N
X4 Xy X4 Xz

Abb. 1.26. Thermodiffusion bei einer Temperaturdifferenz AT=T,- T, fir T,<T, am
a) n-Typ-Halbleiter und b) p-Typ-Halbleiter

Die Thermodiffusion kennzeichnet das elektrische Verhalten eines Halbleiters
bei Aufireten einer Temperaturdifferenz zwischen zwei Halbleiterorten x; und x;
unterschiedlicher Temperatur. Bei Erhchung der Temperatur nimmt die mittlere
Geschwindigkeit v; der Ladungstrager zu. Dadurch erfolgt eine Diffusion der La-
dungstriger vom Ort x; hoher Temperatur zum Ort x; niedriger Temperatur. Die
dadurch im Halbleiter aufiretenden Diffusionsstréme i, p;r und i,y berechnen
sich geméf} Abschn. 1.4.2, Gl. (1.27). Die resultierende elektrische Feldstirke

Ew=a-2L (1.56)
ox
fiilhrt zu einer Spannungsdifferenz AV, am Halbleiter, die Thermospannung ge-
nannt wird:

AVg=a-AT . (1.57)

Die material- und temperaturabhingige Grofle o bezeichnet den differentiellen
Thermokoeffizienten, der typische Werte in der Grofenordung von 100 uV/K be-
sitzt. Der differentielle Thermokoeffizient eines n-Typ-Halbleiters ist negativ
(a<0), der eines p-Typ-Halbleiters ist positiv (&> 0).
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1.6.2.2 Thermospannung zwischen verschiedenen Materialien

Eine Temperaturdifferenz AT = T - T; zwischen den Ubergiingen von zwei ver-
schiedenen Materialien (z. B. zwischen Halbleiter und Metall oder zwischen zwei
unterschiedlichen Halbleitern) ruft ebenfalls eine Thermospannung hervor. Das
Aufireten einer Thermospannung zwischen einem n-Typ-Halbleiter und einer Me-
tallkontaktierung ist in Abb. 1.27 dargestellt.

Abb. 1.27. Aufireten einer Thermospannung zwischen zwei verschiedenen Materialien
(n-Typ-Halbleiter und Metallisierung) bei einer Temperaturdifferenz zwischen den beiden
Materialiibergingen in Hohe von AT=T,- T}

Die zwischen unterschiedlichen Materialien bei einer Temperaturdifferenz AT
auftretende Thermospannung AV s berechnet sich zu:

Dabei bezeichnet ayp den sog. Seebeck-Koeffizienten, der sich summarisch aus
den differentiellen Thermokoeffizienten ¢, und op (vgl. Abschn. 1.6.2.1) der un-
terschiedlichen Materialien (hier n-Typ-Halbleiter und Metall) zusammensetzt.
Bei Halbleitern treten besonders groBe Seebeck-Koeffizienten auf.

Der Thermoeffekt zwischen verschiedenen Materialien wird beispielsweise in
Temperatursensoren (vgl. Abschn. 6.1.3) genutzt.

1.6.3 Halleffekt

Der Halleffekt beschreibt den Einfluss eines magnetischen Feldes auf die La-
dungstrigerbewegung im Halbleiter. Ein transversales Magnetfeld mit der magne-
tischen Induktion B ruft eine auf bewegte Ladungstriger wirkende Lorentzkraft F;
hervor, die sich wie folgt berechnet:

F,=%xe(v,xB) mit v, =t y-E. (1.59)

Dabei bezeichnet v, die Driftgeschwindigkeit v, oder v, der Elektronen bzw.
Locher (vgl. Abschn. 1.4.1). Im thermodynamischen Gleichgewicht ist die Lo-
rentzkraft ebenso wie die Driftgeschwindigkeit im Mittelwert gleich Null.

Wird der Halbleiter von einem Strom /; durchflossen und wirkt senkrecht dazu
ein Magnetfeld, so werden die Ladungstriger durch die Lorentzkraft senkrecht
zum Magnetfeld und zur Stromrichtung ausgelenkt. Dadurch entsteht eine Aufla-
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dung der Halbleiterprobe gemifl Abb. 1.28. Dies bewirkt die Entstehung eines
elektrischen Feldes mit der Feldstirke E, das auf die Ladungstriger eine Kraft
entgegen der Lorentzkraft ausiibt. Es stellt sich im unbelastetem Fall ein stationi-
rer Zustand ein, in dem kein Strom in senkrechter Richtung flieit. Dieser Leer-
laufzustand ist in Abb. 1.28 fiir einen n-Typ- und p-Typ-Halbleiter dargestellt.

a) l o b l 3
n-Si £ H ﬁ/ -Si 7 L L
il

Abb. 1.28. Halleffekt bei Leerlauf a) eines n-Typ-Halbleiters (¥ > 0) und b) eines p-Typ-
Halbleiters (¥ < 0)

Abhingig von der Stirke des magnetischen Feldes wird am Halbleiter eine sog.
Hallspannung Vy erzeugt, die senkrecht zur extern angelegten Spannung V; wirkt.
Die Hallspannung kann mit Hilfe der Leerlaufempfindlichkeit kgo, die von der
Geometrie des Halbleiters abhingt, wie folgt bestimmt werden:

VH=kBo‘]0'B. (1.60)

Bei einem n-Typ-Halbleiter ist die Hallspannung in der Anordnung geméifl
Abb. 1.28 positiv (V5 > 0) und bei einem p-Typ-Halbleiter negativ (¥ < 0).

Liegt am n-Typ-Halbleiter kein magnetisches Feld an (B = 0), so berechnet sich
die elektrische Feldstirke aus dem Verhiltnis von Driftgeschwindigkeit v, und
Beweglichkeit x, der Elektronen zu E = -v,/ u,. Wird der Halbleiter einem magne-
tischen Feld ausgesetzt (B # 0), so resultiert daraus folgende Beziehung zwischen
magnetischem und elektrischem Feld:

E+r-(v,xB)=—-2n (1.61)

n

Die Grofie r stellt einen Korrekturfaktor dar, der von der Temperatur und der
Dotierungsdichte des Halbleiters abhéngig ist und Werte im Bereich 12722 an-
nehmen kann.

Die im Halbleiter aufiretende Driftstromdichte #, p.; der Elektronen und die re-
sultiecrende spezifische Leitfédhigkeit o des Halbleiters konnen gemaf Abschn.
1.4.1, Gl. (1.23) und Gl. (1.26) bestimmt werden. Die elektrische Feldstirke £
setzt sich dann mit Hilfe dieser Grofen aus einem parallel wirkenden Anteil E|
und einem senkrecht wirkenden Anteil £, zusammen:

. . . I
E=z,,‘D,,-ﬁ/0',,—RHn-zn’Dr,-ﬁxB mit Ry, =—E. (1.62)

Ey E,
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Analog gilt fiir einen p-Typ-Halbleiter unter Beriicksichtigung der Driftstrom-
dichte i, pry der Locher gemal Gl. (1.24) folgender Zusammenhang:

. . . r
E=lp,Driﬁ/O-p_RHp'lp,DHftXB mit Rsz_

e (1.63)

Ey E|

In Gl (1.62) und Gl. (1.63) bezeichnen Ry, und Ry, die sog. Hallkonstante fiir
einen n-Typ- bzw. p-Typ-Halbleiter. Das Produkt aus der Hallkonstanten und der
spezifischen Leitfahigkeit wird als Hallbeweglichkeit fy bezeichnet:

Uy =|Ry|-o=r-p (1.64)

Zwischen dem Feldstirke- und Driftstromdichtevektor tritt der sog. Hallwinkel
Jauf, der sich iber die Hallbeweglichkeit ty; wie folgt berechnet:

E
tan|5|=%=r-,u-l3|=ub,-|3|. (1.65)
1

Zur Erzielung eines moglichst groen Hallwinkels ¢ und damit einer hohen
Hallspannung Vy werden Halbleitermaterialien mit hoher Hallbeweglichkeit gy
(z. B. InSb, InAs, GaAs) genutzt.

Der Halleffekt findet beispielsweise in Magnetosensoren (vgl. Abschn. 6.2)
Anwendung. Weiterhin ermdglicht der Halleffekt auf Grund der fiir n-Typ- und p-
Typ-Halbleiter unterschiedlichen Polaritit der Hallspannung eine experimentelle
Bestimmung des Leitungstyps von Halbleitern.
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Wird ein p-dotierter mit einem n-dotierten Halbleiter metallurgisch in Kontakt ge-
bracht, so entsteht ein sog. pn-Ubergang. Das auf dem Mechanismus eines pn-
Uberganges basierende elektronische Bauelement nennt man Halbleiterdiode.
Ausgehend von den Eigenschaften des pn-Uberganges werden in diesem Kapitel
der Aufbau und die Funktionsweise von Halbleiterdioden betrachtet. Verschiedene
Typen von Dioden und deren Einsatzkriterien werden beschrieben und an Hand
ausgewihlter Schaltungen im praktischen Anwendungsfall dargestellt.

2.1 pn-Ubergang

2.1.1 Abrupter pn-Ubergang im thermodynamischen Gleichgewicht

Der sog. abrupte pn-Ubergang beschreibt den metallurgischen Ubergang von zwei
entgegengesetzt dotierten Halbleitern mit den Dotierungsdichten N, und Np, wo-
bei die Dotierung jeweils im gesamten Volumen konstant ist. In Abb. 2.1 ist der
schematische Aufbau eines abrupten pn-Uberganges mit einem beispielhaften Do-
tierungsprofil von Np = 2-N, dargestellt.

——O Katode
Np,-Na k ,
Npf-------------
-
N,
Xen

Abb. 2.1, Schematischer Aufbau eines abrupten pn-Uberganges mit beispielhaftem Dotie-
rungsprofil Np =2.N,

Der Anschluss des p-Si-Gebietes wird als Anode bezeichnet, der Anschluss des
n-Si-Gebietes wird Katode genannt. Die folgenden Betrachtungen erfolgen fiir das
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thermodynamische Gleichgewicht, d. h. es liegt keine externe Spannung zwischen
Anode und Katode an.

Auf Grund des Konzentrationsgefdlles der freien Ladungstriger am pn-
Ubergang treten Diffusionsstrdme auf, die zu einer Verarmung der jeweiligen La-
dungstriigerdichten in der Néhe des metallurgischen Uberganges x,, fiihren. Eine
sog. Raumladungszone (RLZ) entsteht (vgl. Abschn. 2.1.2.1). Daraus resultiert der
in Abb. 2.2a dargestellte Verlauf der Elektronen- und Locherdichte am pn-Uber-
gang. In der Raumladungszone wird die Raumladung der festen Ladungstriger N,
bzw. Np" nicht von der Raumladung der freien Ladungstriger kompensiert, so
dass der in Abb. 2.2b dargestellte ortsabhingige Verlauf der Raumladungsdichte p
entsteht.

nZone S Katode

xy

X
b) Pl A
e'ND """"" i' ----- !
i :\
0 ! f -
CY N A—— \LL — X

Abb. 2.2. Verldufe am abrupten pn-Ubergang bei thermodynamischem Gleichgewicht
a) Ladungstriigerdichten der freien Ladungstriager b) Raumladungsdichte

Die auBlerhalb (x < x, bzw. x > x,) der Raumladungszone befindlichen neutralen
Halbleiterzonen besitzen ndherungsweise konstante Ladungstrigerdichten. Fiir die
Ladungstrigerdichten #,, und p,, der neutralen p-Zone gilt im thermodynamischen
Gleichgewicht:

2

n;
np0=N— und pp0=NA' (21)
A

Die konstanten Ladungstrigerdichten n,, und p,¢ der neutralen n-Zone sind ent-
sprechend:
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2
My =Np und py =~ 2.2)
Np

Das auf Grund der Raumladungszone entstehende, ortsabhingige elektrische
Feld ist im Feldverlauf in Abb. 2.3a dargestellt. Durch dieses elektrische Feld
werden Drifistrome der freien Ladungstréiger verursacht, die den Diffusionsstré-
men entgegenwirken. Es stellt sich daher ein Gleichgewichtszustand ein. Die ma-
ximale Feldstéiirke Ej, tritt dabei am metallurgischen Ubergang x,, zwischen n- und

p-dotiertem Halbleiter auf und berechnet sich gemiB Abschn. 2.1.2.1, Gl. (2.7).

a) EA pSi: RLZ . n-Si
0 1

x

Ewf-------

b) o]

|

Vb

[ PR S S P

W feememmmareacrccccaa T

(]
¢
xy

Abb. 2.3. a) Verlauf des elektrischen Feldes und b) Potentialverlauf am pn-Ubergang bei
thermodynamischem Gleichgewicht

Wird die elektrische Feldstirke E {iber x integriert, so erhilt man den in Abb.
2.3b dargestellten Verlauf des elektrischen Potentials @(x). Dieser Verlauf macht
das Aufireten eines Potentialunterschieds iiber der Raumladungszone sichtbar.
Dieser Potentialunterschied wird Diffusionsspannung Vp genannt. Die Diffusions-
spannung Vp, kann durch Integration des elektrischen Feldes E(x) in den Grenzen
x, und x, der Raumladungszone bestimmt werden und ist von der Akzeptor- und
Donatordotierungsdichte N; bzw. Nj sowie von der Temperaturspannung V' ab-
héngig. Die Diffusionsspannung berechnet sich wie folgt:

2
n;

X,
n N N
v, =_J'E(x)dx=V,,-ln[A—Ll] mit ¥, =L 2.3)
e

*p

Die Diffusionsspannung stellt die Kontaktspannung zwischen den unterschied-
lich dotierten Halbleiterzonen dar. Auch beim Ubergang zwischen verschieden
stark dotierten Halbleitern gleichen Leitungstyps treten Diffusionsspannungen auf.

Zwischen Anoden- bzw. Katodenkontakt und der jeweiligen Halbleiterzone
entstehen ebenfalls Kontaktspannungen, deren Differenz gleich der Diffusions-
spannung ist. Mit der Anzahl n der Kontaktspannungen resultiert die Summe der
Kontaktspannungen in einem geschlossenen Kreis zu:
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> Vi =0. (2.4)
j=1

Aus Gl. (2.4) resultiert, dass die Diffusionsspannung des pn-Uberganges im
thermodynamischen Gleichgewicht nicht an den Kontakten abgreifbar ist.

Der in Abb. 2.3b dargestellte Potentialverlauf #(x) bestimmt auch die Energie-
verliufe des Bandermodells fiir den pn-Ubergang (Abb. 2.4). Das MaB fiir die auf-
tretende Bandverbiegung ist die Diffusionsspannung V', gemaB Gl. (2.3). Das Fer-
miniveau Er(x) der im Kontakt befindlichen Halbleiter besitzt im thermodyna-
mischen Gleichgewicht an jedem Ort den gleichen Wert. Die Diffusionsspannung
kann daher auch aus der Differenz der Ferminiveaus der nicht im Kontakt stehen-
den n- und p-Halbleiterbereiche beziiglich der Bandkanten bestimmt werden.

p-Si . RLZ . n-Si
o~

Abb, 2.4. Bindermodell eines abrupten pn-Uberganges bei thermodynamischem Gleichge-
wicht

2.1.2 Abrupter pn-Ubergang unter Vorspannung

Liegt eine Spannung ¥ = 0 am pn-Ubergang an (thermodynamisches Gleichge-
wicht), so féllt Giber der Raumladungszone die Diffusionsspannung Vp ab. Der
Driftstrom ist dann gleich dem Diffusionsstrom und es flieit netto kein Elektro-
nen- und Locherstrom. Wird der pn-Ubergang nun mit Hilfe einer externen Span-
nung ¥ # 0 gemil Abb. 2.5 vorgespannt, so tritt iber der Raumladungszone ein
Spannungsabfall von (V- V) auf und die Lénge ¢ der Raumladungszone nimmt zu
fiir V<0 (A4>0) bzw. nimmt ab fiir V>0 (A£<0).

n-Si

Abb. 2.5. Abrupter pn-Ubergang unter Vorspannung (hier beispielhaft fiir V> 0)
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Im Folgenden werden ausgehend von der Berechnung der Raumladungszone
des pn-Uberganges die Betriebsfille fiir externe Spannungen von V> 0 und V' <0
néher beschrieben.

2.1.2.1 Raumladungszone des pn-Uberganges

Nachfolgend soll die Ausdehnung der Raumladungszone in Abhéngigkeit von der
extern angelegten Spannung ¥ berechnet werden. Dazu wird von ohmschen Kon-
takten und vernachlissigbaren Spannungsabfillen in den neutralen Zonen des pn-
Uberganges ausgegangen. Da die Raumladung der freien Ladungstriiger gegen-
tiber der Raumladung der ionisierten Dotieratome vernachldssigt werden kann
(Depletion-Ndiherung), resultiert eine Gesamtraumladungsdichte in der Raumla-
dungszone von:

Priz =€ (Np—N,). (2.5)

Der Potentialverlauf ¢(x) am abrupten pn-Ubergang ist bei dieser Raumla-
dungsverteilung parabelformig, der Feldverlauf E(x) ist linear (vgl. Abb. 2.6). Die
auf diesen Annahmen basierende Berechnung der Raumladungszone nennt man
daher auch Schottkysche Parabelndherung.

a) pk pSi, RLZ . n-Si
eNpf------- % """
a
0 ; — ! -
-e-Nj %— ' X
b) :
; X
c) i
; X
AN §
Xp X4 Xm Xn

Abb. 2.6. Verliufe am pn-Ubergang nach der Schottkyschen Parabelniherung a) Raumla-
dungsdichte b) elektrisches Feld ¢) elektrisches Potential
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In den neutralen Zonen gilt fiir die Raumladung p = 0 und auch das elektrische
Feld wird zu Null. Innerhalb der Raumladungszone im p-Gebiet gilt fiir die elek-
trische Feldstdrke £ im Abstand Ax vom Rand:

E(x)=- Ax. (2.6)

Die maximale Feldstirke E), tritt am metallurgischen Ubergang zwischen n-
und p-Gebiet auf:
e-N,

Ey =- L. 2.7
M £ P

In Gl (2.7) gibt £, = x,, - x, die Ausdehnung der Raumladungszone im p-Gebiet
bzw. die Grenze zur neutralen p-Zone an. Da die Gesamtladung der Raumla-
dungszone Null ist, gilt die Beziehung:

Nyt,=Np-£,. 2.8)

Aus dieser Verhdltnisgleichung resultiert fiir unterschiedlich stark dotierte Zo-
nen, dass sich die Raumladungszone weiter in die niedriger dotierte Zone aus-
dehnt. Fiir die Ausdehnung der Raumladungszone in das p- und n-Gebiet folgt
dann aus Gl. (2.7) und Gl (2.8):

£ £
£, == -Ej; und £, =- “Ey. 2.9
e-N A M " e-N D M ( )

Die Potentialdifferenz am pn-Ubergang (Vp - V) entspricht der Fliche unter
dem Feldstirkeverlauf -E(x) gemif3 Abb. 2.6b und es gilt:

VD—V=~§EM-(3P+£,,). (2.10)

Die maximale Feldstirke E,, in Abhéingigkeit von der externen Spannung ¥ am
pn-Ubergang berechnet sich aus Gln. (2.9) und Gl. (2.10):

2-e 1
Ey=-|—p-V)——F- (2.11)
€ v, T,

Die spannungsabhingige Ausdehnung der Raumladungszone kann dann fiir
V < Vp wie folgt bestimmt werden:

0= \/£~(VD —V)-(NI—+—I—), (2.12)

mit £, =0 ——L— ¢ =f——4 (2.13)
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Steigt die externe Spannung ¥ am pn-Ubergang an, so verringert sich die Aus-
dehnung ¢ der Raumladungszone und die Feldstirke Ej;, nimmt ab. Im Folgenden
werden die Fille einer positiven und negativen externen Spannung niher be-
schrieben.

2.1.2.2 pn-Ubergang in Flusspolung

Wird eine externe Spannung ¥ > 0 an den pn-Ubergang angelegt, so bewirkt die
nun verringerte Spannung (¥p - V) iiber der Raumladungszone einen Anstieg des
Diffusionsstroms, durch den Elektronen in die p-Zone und Locher in die n-Zone
injiziert werden. Da eine hohe Anzahl von Ladungstrigern zur Injektion zur Ver-
fligung steht, kommt es zu einem mit der Spannung schnell ansteigenden Strom-
fluss. In den an die Raumladungszone angrenzenden Diffusionsgebieten ist die
Minoritétstrigerdichte erhoht. Dieser Fall wird Flusspolung genannt. In Abb. 2.7
sind die Minorititstrigerdichteverteilung und die resultierenden Stromkomponen-
ten bei Flusspolung dargestellt.

neutrale

n-Zone —I Katode’

) A
npO i E :
: ! : Pno
L, Lo Ly X
b) H P i = i+,
P i
LN
0 1 M -
Xp Xm Xn X

Abb. 2.7. Abrupter pn-Ubergang in Flusspolung (¥ > 0) a) Ladungstrigerdichteverteilung
b) Stromkomponenten i,, i, und Gesamtkonvektionsstromdichte i (Diffusionsnéherung)

Bei Spannungen ¥V # 0 wird die Minorititstrdgerdichte am Rand der Raumla-
dungszone im Wesentlichen durch die Majoritétstragerdiffusion in der Raumla-
dungszone bestimmt. Im Folgenden wird angenommen, dass sich am Rand der
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neutralen Zone die Minoritétstriger in einem Quasigleichgewicht mit den Majori-
titstrigern im Bereich jenseits der Raumladungszone befinden. Die Licher am
Rand des neutralen n-Gebietes sind dann im Quasigleichgewicht mit den Léchern

im p-Gebiet:
= exp(— QAZ—V—)j ) (2.14)
V19

By

By | Rand

Analog gilt, dass sich die Elektronen am Rand des neutralen p-Gebietes im
Quasigleichgewicht mit den Elektronen im n-Gebiet befinden:

= exp[—— MJ : (2.15)

Ve

Im Abstand von mehr als einer Diffusionslinge (vgl. Abschn. 1.4.3) in die neu-
trale Zone hinein sind Minoritétstriger und Majorititstriger Ortlich im Quasi-
gleichgewicht (n - p = n/%). Fiir geringe Flusspolung (V- V' >> V) gilt die Nihe-
rung der schwachen Injektion (n, = n, und p = p,). Fiir die Elektronendichte n,
am Rand der Raumladungszone bei schwacher Injektion folgt:

P

vV
n eand =y .exp[V—lJ. (2.16)

Fiir die Locherdichte p, am Rand der Raumladungszone bei schwacher Injek-
tion gilt analog:

4
Palgand = Pro -exp(V—dJ- (2.17)

Die Ermittlung des Stroms, der durch den pn-Ubergang flieBt, erfolgt unter der
Annahme, dass keine Rekombinations- und Generationsvorgénge in der Raumla-
dungszone aufireten (nach Diffusionsmodell). Wie in Abb. 2.7b dargestellt, besit-
zen die Stromkomponenten i, und i, dann innerhalb der Raumladungszone einen
konstanten Wert. Zur Bestimmung der Gesamtkonvektionsstromdichte i kann der
in die p-Zone injizierte Minoritdtstrigerstrom i, und der in die n-Zone injizierte
Majoritdtstrigerstrom i, am Rand der Raumladungszone wie folgt berechnet wer-
den:

. dn’ . dp’
iy =e:D,~——  und zp=—e-Dp-d—Zx=xn. (2.18)

x=xp

AuBerhalb der Raumladungszone klingen die Stromdichten exponentiell mit
der jeweiligen Diffusionslidnge L, und L, ab (vgl. Abb. 2.7a). In GL (2.18) be-
zeichnen n’(x) die Uberschusstrigerdichte der Elektronen und p’(x) die Uber-
schusstrigerdichte der Locher, die sich gemil Gl. (2.16) und Gl. (2.17) berech-
nen:
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npf(x)znp(x)—npo =np0'[exp(VLJ—1j, (2.19)

2

, %
2n' ()=, (x)= Py = Pruo - [exz{;—J - 1] : (2.20)

24

Die Summe der in Gl. (2.18) bestimmten Diffusionsstromdichten ergibt die Ge-
samtkonvektionsstromdichte i des pn-Uberganges:

e an'
i=i, +i, =—e-£Dn~E _ ] (2.21)

Damit erhilt man dann fiir den Gesamtstrom I, des idealen pn-Uberganges
bzw. der idealen pn-Diode die Bezichung:

Ip=1Ig, -(exp(VLJ - 1] . (2.22)
8

Dabei bezeichnet Ig; den Sperrséttigungsstrom nach dem Diffusionsmodell.
Mit der Diodenfléche 4, berechnet sich der Sperrsittigungsstrom wie folgt:

dp’

P dx

xzxp

T

LP Ln
ISDzApn.e' pnO.—__+np0._ . (223)
Tp n

Die aus Gl. (2.22) und Gl (2.23) resultierende Strom-Spannungs-Kennlinie
wird in Abschn. 2.2.1 ndher beschrieben.

Beriicksichtigt man zusitzlich die Rekombinations- und Generationsvorginge
in der Raumladungszone, so erhilt man den Strom 7 der realen pn-Diode. Dieser
Strom setzt sich aus dem Stromanteil /p nach dem Diffusionsmodell geméf Gl.
(2.22) und einem zusétzlichen Stromanteil Iz nach dem Rekombinations-/Genera-
tionsmodell zusammen:

|14 V
I=I+1,=1¢|exp| —|—1|+1ep-|exp| — |—1]. 2.24
‘ D Tirp=1igp (xP(VIJ ] SR ( p(ZV,J ] ( )

Dabei ergibt sich der Sperrséttigungsstrom Iz als Folge der Generation in der
Raumladungszone nach dem Rekombinations-/Generationsmodell zu:

1

Ip = Ay, -e-£V)-— mit TeIEFE,. =7,+7,. (2.25)

e
Demnach héngt der Sperrsittigungsstrom Iz von der Diodenfliche A,,, der
spannungsabhéingigen Ausdehnung der Raumladungszone 4(¥) und der Genera-
tionsrate n;/7, ab. Die Grofe 7, stellt die charakteristische Zeitkonstante fiir den
Generationsmechanismus dar und berechnet sich fiir ein Zwischenenergieniveau
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Er, das die gleiche Energie wie das Eigenleitungsniveau E; besitzt, aus der Summe

der Ladungstrigerlebensdavern 7, und 7,. Die resultierenden Strom-Spannungs-
Verldufe werden in Abschn. 2.2 ndher betrachtet.

2.1.2.3 pn-Ubergang in Sperrpolung

Legt man eine externe Spannung ¥ < 0 an den pn-Ubergang an, so wird die Injek-
tion von Elektronen aus der n-Zone bzw. von Lochern aus der p-Zone erschwert.
Der Diffusionsstrom wird daher schon bei geringen Sperrspannungen unterdriickt;
es verbleibt der Driftstrom. Dabei werden die Minoritdtstrager der jeweiligen Zo-
ne durch das elektrische Feld {iber den metallurgischen pn-Ubergang gezogen,
was zum FlieBen eines geringen Sperrstroms fiihrt. Dieser Betriebsfall wird Sperr-
polung genannt.

[-— pP-Si — = w——n-Sji—»

neutrale Katode
n-Zone '

Anode o—1 RLZ

e~
xy

1_

x
©

X -2
3

[ KV
3

xy

i = ip+in

Abb. 2.8. Abrupter pn-Ubergang in Sperrpolung (¥ < 0) a) Minorititstriigerdichteverteilung
in den Diffusionsgebieten b) Stromkomponenten i, i, und Gesamtstrom i

Fiir die Ladungstrégerdichten », und p, an den Réndern der Raumladungszone
gelten die in Abschn. 2.1.2.2 beschriebenen Abhéngigkeiten:

n =n -expL und | = -ex, 7
P|Rand po Vz? Pn Rand Pno P Vﬂ . (226)

Daraus folgt, dass die Minorititstrigerdichte am Rand der Raumladungszone
fiir ¥>>V, auf nahezu Null absinkt (vgl. Abb. 2.8a). Der am pn-Ubergang bei
Sperrpolung auftretende Sperrsittigungsstrom Isp, nach dem Diffusionsmodell
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wurde bereits in Abschn. 2.1.2.2, Gl. (2.23) berechnet. Der zusétzlich aufiretende
Sperrsittigungsstrom Ige nach dem Rekombinations-/Generationsmodell kann ge-
méfl Abschn. 2.1.2.2, GL (2.25) bestimmt werden. Eine Veranschaulichung der
Sperrstromverldufe nach dem Diffusionsmodell und dem Rekombinations-/Gene-
rationsmodell erfolgt in Abschn. 2.2.

2.2 Diodenkennlinien

Die Kennlinien von pn-Dioden resultieren aus den am pn-Ubergang bestimmten
Stromverhdltnissen flir Fluss- und Sperrpolung gemifi Abschn. 2.1.2.2 und
Abschn. 2.1.2.3. Nachfolgend werden die Kennlinien der idealen und realen pn-
Diode néher betrachtet.

2.2.1 Kennlinie der idealen Diode

Die Darstellung des Strom-Spannungs-Verlaufes der idealen pn-Diode erfolgt ge-
méf der Berechnungen fir den Diodenstrom und den Sperrsittigungsstrom nach
dem Diffusionsmodell, d. h. Rekombinations- und Generationsvorgénge in der
Raumladungszone werden nicht beriicksichtigt. Dadurch wird der Diodenstrom
durch die Minorititstragerdiffusion in den neutralen Zonen begrenzt. Die Kennli-
nie einer idealen Diode resultiert aus Gl. (2.22) und ist schematisch in Abb. 2.9a
dargestellt.

a) Io b) b A
| Lo
Ao—Pf—okK Flusskennlinie
V>0 L Io(T1-AT)
Thermodyn.
Gleichgewicht
v=0
- : 7:
\- PYTTII I LRI LI -----..-""'
Sperrkennlinie Isp v g \
V<0 Ip(T4+AT)

Abb. 2.9. a) Schematische Strom-Spannungs-Kennlinie einer idealen pn-Diode nach dem
Diffusionsmodell und Schaltsymbol der pn-Diode b) Temperaturabhingigkeit der idealen
Diodenkennlinie

Bei Flusspolung (¥ > 0) steigt der Diodenstrom schon bei geringen Flussspan-
nungen stark an, was gemiB Gl. (2.16) auf den exponenticllen Zusammenhang
zwischen der externen Spannung ¥ und der Minorititstragerdichte zuriickzufiihren
ist. Bei Sperrpolung hingegen setzt bereits bei geringer Sperrspannung Séttigung
ein, sodass Ip = -Isp gilt.
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Der Sperrsittigungsstrom Ig, weist auf Grund der Proportionalitdt der Minori-
tatstrigerdichten n,, und p,o zur Eigenleitungstrégerdichte n(T) eine starke Tem-
peraturabhéngigkeit auf (exponentielle Abhéngigkeit von V). Der Diodenstrom Ip
besitzt nach Gl. (2.22) ebenfalls eine starke Temperaturabhingigkeit. Das resultie-
rende Temperaturverhalten der idealen Diodenkennlinie ist beispielhaft in Abb.
2.9b fiir die Temperaturen T; + AT und T; - AT veranschaulicht.

2.2.2 Kennlinie der realen Diode
Die Strom-Spannungs-Kennlinie der realen Diode beriicksichtigt insbesondere den

Stromanteil /r nach dem Rekombinations-/Generationsmodell nach Gl. (2.24). Die
Kennlinie einer realen Diode ist in Abb. 2.10 schematisch dargestellt.

log | &
i
i
] i Reale
1 1 Kennlinie
P
||
Ideale Kennlinie 4
B Gl
E .......................... ViVoV, Y
1
Sperrpolung Flusspolung

Abb. 2.10. Schematische Strom-Spannungs-Kennlinie einer realen pn-Diode

In Flusspolung ist bei geringen Spannungen 0 < V' £ V; der Einfluss der Re-
kombination von Ladungstrigern in der Raumladungszone nach dem Rekombina-
tions-/Generationsmodell sichtbar. Bei Spannungen V; < V' < V,, wobei V, unter-
halb der Diffusionsspannung Vp, liegt, verhilt sich die reale pn-Diode analog dem
Diffusionsmodell (vgl. Abschn. 2.2.1). Bei héheren Spannungen V, < V < V; wird
der Einfluss starker Injektion (Iz ~ exp(V/2V ) sichtbar. Bei hohen Spannungen
V> V;iiberwiegt dann jeweils der Einfluss des endlichen Widerstandes der neutra-
len Zonen, was zu einem Abknicken der Kennlinie fiihrt.

In Sperrpolung ist der Sperrsittigungsstrom Isp nach dem Diffusionsmodell bei
Silizium-pn-Dioden so gering, dass der Sperrsittigungsstrom Igz nach dem Re-
kombinations-/Generationsmodell dominiert (vgl. Abschn. 2.1.2.2). Weiterhin tre-
ten ab einer bestimmten Sperrspannung V| > V3, sog. Durchbruchsmechanismen
auf, die ein starkes Ansteigen des Sperrstroms bewirken (vgl. Abschn. 2.3).

2.2.3 Diodenkennlinie mit 2-Geraden-N3dherung

Insbesondere fiir Gleichrichteranwendungen (vgl. Abschn. 2.8.1) kann die Dio-
denkennlinie durch eine 2-Geraden-Naherung vereinfacht werden. Dabei wird die
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Kennlinie in Flusspolung oberhalb der sog. Schwellspannung durch eine Gerade
angendhert. Die Schwellspannung Vs stellt einen wichtigen Parameter zur Spezifi-
kation einer pn-Diode dar. Sie gibt die Spannung an, bei der ein merklicher Strom-
fluss durch die Diode erfolgt. Fiir V' = Vg berechnet sich der Diodenstrom I>; bei
Beriicksichtigung des sog. Bahnwiderstandes Ry der neutralen Zonen, der in Serie
zur idealen pn-Diode wirkt, iiber die Bezichung:

V-V
Ry

2.27)

I =

In Abb. 2.11 ist der schematische Verlauf einer Diodenkennlinie nach der 2-
Geraden-Niherung dargestellt.

log |l §

2-Geraden-
Naherung

<Y

o

Reale Kennlinie

Abb. 2.11. Diodenkennlinie mit 2-Geraden-Néherung

Unterhalb der Schwellspannung (V < V) gilt nach der 2-Geraden-Naherung,
dass kein Sperrstrom flieft (Isp = Igz = 0). Diese Néherung gilt fiir [V| < V.

2.3 Durchbruchsmechanismen

Bei Sperrpolung treten verschiedene Durchbruchsmechanismen am pn-Ubergang
auf, die einen starken Stromanstieg unterhalb einer bestimmten Sperrspannung
bewirken. Durchbruchseffekte beeinflussen somit die Sperrfestigkeit der pn-Dio-
de. Im Folgenden werden die wichtigsten Durchbruchsmechanismen, der Lawi-
neneffekt, der Zenereffekt und der thermische Durchbruch niher beschrieben.

2.2.1 Lawineneffekt

Einzelne Ladungstriger nehmen im starken elektrischen Feld der Raumladungs-
zone hinreichend Energie auf, damit bei einem Stofl mit dem Kristallgitter (vgl.
Kap. 1) ein Elektron-Loch-Paar gebildet werden kann (Stoflionisation). Die so ent-
stehenden freien Ladungstriiger kdnnen nach Beschleunigung im elektrischen Feld
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weitere Paarbildungen verursachen, wodurch oberhalb einer kritischen maximalen
Feldstirke E), ein lawinenartiges Anwachsen von freien Ladungstrigern entsteht.
Der Durchbruchseffekt ist in Abb. 2.12 veranschaulicht.

f-— p-Si —1-— N-Sj—

ral 1 neutrale
Anode_ o T, nZone Katode
\% .T \
o RLZ
Energiereicher - = "Elektron-Loch-Paar

Ladungstrager

Abb. 2.12. pn-Ubergang bei Lawinendurchbruch, Erzeugung von Elektron-Loch-Paaren
durch energiereiche Ladungstrager

Bei Temperaturerhdhung verringert sich die mittlere freie Weglénge der Teil-
chen. Das zum Auslésen des Lawinendurchbruchs notwendige elektrische Feld
muss dementsprechend gréBer sein. Daraus resultiert ein positiver Temperaturko-
effizient der Durchbruchspannung als Folge des Lawineneffekts.

Der Lawinendurchbruch ist bei Strombegrenzung reversibel. In Silizium-pn-
Dioden ist er der am héufigsten auftretende Durchbruchsmechanismus.

Bei zunehmender Dotierung (und gleicher Spannung am pn-Ubergang) steigt
die maximale Feldstirke ), in der Raumladungszone an. Die Durchbruchsspan-
nung Vjp, infolge des Lawinendurchbruchs nimmt somit bei steigender Dotierung
ab. In. Abb. 2.13 ist die Durchbruchspannung in Abhéngigkeit von der Dotie-
rungsdichte fiir verschiedene Materialien dargestellt.

|OQ VBr [V] 4

) Lawinen-
10°1 ) durchbruch  zgner-
S NN durchbruch
ol e S,y L
10°

10" 10" 10" 107  10™ log N[cm?]

Abb. 2.13. Schematischer Verlauf der Durchbruchspannung ¥, einer pn-Diode als Funk-
tion der Dotierungsdichte N fiir die Halbleitermaterialien Si, Ge und GaAs bei T = 300K
mit Einsatzbereich fiir Lawinen- und Zenerdurchbruch

In Abb. 2.13 wird sichtbar, dass bei Dotierungsdichten unterhalb N = 10'® cm™
und Durchbruchspannungen von Vp, > 10V der Lawinendurchbruch dominiert.
Bei hoheren Dotierungsdichten und geringeren Durchbruchspannungen wirkt dann
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ein weiterer Durchbruchsmechanismus, der Zenerdurchbruch genannt wird und in
Abschn. 2.2.2 néher beschrieben wird.

2.2.2 Zenereffekt

Bei hoher Dotierungsdichte (vgl. Abb. 2.13) treten bereits bei geringen Sperrspan-
nungen hohe Feldstéirken am pn-Ubergang auf. Dementsprechend existieren Elek-
tronenzustinde gleicher Energie im Valenzband des p-Gebietes und im Leitungs-
band des n-Gebietes, die sich in geringem ortlichen Abstand befinden. Dadurch
konnen Elektronen des Valenzbandes aus der p-Zone durch die Bandliicke in un-
besetzte Zustinde des Leitungsbands der n-Zone tunneln. Dieser Tunnelmechanis-
mus ist in Abb. 2.14 veranschaulicht.

p-Si . RLZ . n-Si

Abb. 2.14. Binderschema des pn-Uberganges bei Erzeugung freier Ladungstriger durch
den Zenereffekt

Die aus dem Valenzband des pn-Uberganges ins Leitungsband getunnelten E-
lektronen und die im Valenzband verbleibenden Locher stehen jeweils als zusitz-
liche Ladungstréger zur Verfiigung, die den Sperrstrom der pn-Diode erhdhen. Die
Tunnelwahrscheinlichkeit nimmt exponentiell mit abnehmender Breite der Tun-
nelbarriere x, zu. Der Durchbruch tritt ein, wenn der Tunnelstrom der pn-Diode
groBer als der thermisch bedingte Sperrstrom ist. Der Zenerdurchbruch ist bei
Strombegrenzung reversibel.

Mit steigender Temperatur verringert sich die Energie E der Bandliicke, und
das zum Einsetzen des Zenerdurchbruchs erforderliche elektrische Feld ist gerin-
ger, was zu einem negativen Temperaturkoeffizienten der Durchbruchspannung als
Folge des Zenereffekts fiihrt. Dioden, die im Ubergang von Lawinen- zu Zener-
durchbruch betricben werden, besitzen einen besonders geringen Temperaturkoef-
fizienten der Durchbruchspannung.

2.2.3 Thermischer Durchbruch

Der Sperrstrom Iy flihrt zu einer Verlustleistung Py = Is- ¥V, die in der pn-Diode
umgesetzt wird. Die damit verbundene Eigenerwidrmung 7(Py) kann auf Grund
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der starken Temperaturabhingigkeit des Sperrstroms zum irreversiblen thermi-
schen Durchbruch fithren. Das Einsetzen des thermischen Durchbruchs erfolgt un-

ter der Bedingung:
dl
R, V- =£>1, (2.28)
th aT

wobei R, den thermischen Widerstand zwischen dem pn-Ubergang und einer
Wirmesenke darstellt. Der thermische Durchbruch tritt insbesondere bei pn-
Dioden mit geringem Bandabstand und hohem thermischen Widerstand auf.

2.4 Technologische Realisierung

Die technologische Realisierung von pn-Dioden in sog. Silizium-Planartechnik er-
folgt an Hand der in Abb. 2.15 beispielhaft dargestellten Technologieschritte.

Schicht- 1. Substrat: n’-Si
technik 2. Epitaxie: n-Si

3. Oxidation: SiO2
Litho- 4. Fotolack
graphie 5. Maske

6. UV-Belichtung
Atztechriik / 7. Atzen einesFensters
Dotier- 8. Diffusion _oder
technik ImpKIantatlon von

Dotieratomen
Kontaktier- 9. Sputtern des Anoden-
technik und Katodenkontakts
n'-Si_ | [10.Therm. Ausheilen
Katode

Abb. 2.15. Typische Technologieschritte zur Herstellung einer Silizium-pn-Diode

Ausgangspunkt der Herstellung einer pn-Diode ist beispielweise ein n*-Silizi-
um-Substrat. Auf diesem Substrat wird eine n-Si-Schicht aufgewachsen und an-
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schlieBend durch thermische Oxidation bei z. B. T = 1100°C eine Isolatorschicht
aus SiO, erzeugt. Im néichsten Prozessschritt (Lithographie) wird ein sog. Fotolack
aufgetragen und durch eine Maske mit UV-Licht bestrahlt. Durch das bestrahlte
Gebiet wird nun ein Fenster in die Isolatorschicht gedtzt und der restliche Fotolack
entfernt. Durch Diffusion oder Ionenimplantation erfolgt dann die Dotierung des
p-Gebietes der pn-Diode. Im weiteren wird die Metallisierung des Riick- und
Frontseitenkontakts durch Aufdampfen oder sog. Sputtern (Katodenzerstdubung)
aufgebracht.

2.5 Netzwerkmodelle der pn-Diode

Fiir den schaltungstechnischen Einsatz von pn-Dioden sind die dynamischen Ei-
genschaften von besonderem Interesse. Diese Eigenschaften kénnen in Netzwerk-
modellen bzw. sog. Ersatzschaltungen beschrieben werden und dienen insbeson-
dere zur Schaltungssimulation. Ausgehend von der Betrachtung der wichtigsten
Elemente dieser Netzwerkmodelle wird nachfolgend das Grof3signal- und Klein-
signalersatzschaltbild erértert.

2.5.1 Sperrschicht- und Diffusionskapazitit

Eine Spannungsinderung AV am pn-Ubergang bewirkt eine Ladungsinderung AQ
in der Raumladungszone, woraus eine Langen&nderung A¢ der Raumladungszone
£ resultiert (vgl. Abschn., 2.1.2, Abb. 2.5). Das Verhéltnis aus der Ladungsénde-
rung AQ zur Spannungsinderung AV wird Sperrschichtkapazitét Cs genannt. Sie
wird durch Anderung der Majorititstrigerkonzentration verursacht; das dynami-
sche Verhalten ist durch dielektrische Relaxation bestimmt. Die Sperrschichtkapa-
zitiit eines pn-Uberganges mit der Fliche 4 wird wie folgt berechnet:

_Q_EOEr'A

Cs()= AV )

(2.29)

Die Sperrschichtkapazitit ist nichtlinear von der Spannung ¥ am pn-Ubergang
abhingig. Wird die pn-Diode in Sperrpolung betrieben, so wird die Gesamtkapazi-
tdt maBgeblich durch die Sperrschichtkapazitit bestimmt (vgl. Abb. 2.17).

In Flusspolung erfolgt zusitzlich eine Minorititstragerspeicherung in der sog.
Diffusionskapazitit. Die Minorititstrigerspeicherung erfolgt durch die spannungs-
abhingige Erh6hung der Minorititstrigerdichten in den neutralen Zonen nahe der
Raumladungszone (vgl. Abb. 2.16) iiber den Gleichgewichtswert. In Abb. 2.16
veranschaulichen die schraffierten Bereiche die Erhéhung der Diffusionsladung
auf Grund einer Spannungsinderung AV. Bei Anderung der Minorititstrigerdich-
ten 4Q, und AQ, tritt eine entgegengesetzte, gleich grofe Anderung der Majori-
tatstrigerdichten auf. Dadurch herrscht in den Diffusionsgebieten Ladungsneutra-
litdt vor.
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np i
p-Zone ,RLZ, n-Zone

x

Abb. 2.16. Entstehen der Diffusionskapazitit: Ladungsspeicherung in den neutralen Zonen
einer pn-Diode

Aus den Ladungsinderung AQ, und AQ, resultiert die Diffusionskapazitit Cpp
die sich wie folgt berechnet:

oy =1 2L Puolp +npoln (2.30)
2 0V pul,/t,+n,L, /7,

In Gl. (2.30) bezeichnen p,y und 7, die Minoritatstrigerdichten im thermody-
namischen Gleichgewicht. Die Grofle L, ist die Diffusionslénge der Locher in der
n-Zone; L, beschreibt Diffusionslidnge der Elektronen in der p-Zone. Die Zeiten 7,
und 7, bezeichnen die Minoritétstréigerlebensdauer von Elektronen in der p-Zone
bzw. von Lochern in der n-Zone. Fiir geringe Frequenzen (@ — 0) gilt fiir die Dif-
fusionskapazitit Cp;y einer p'n-Diode, bei der die Diffusionsladung im n-Gebiet
iiberwiegt, die folgende Beziehung:

In7y 2.31)

CDiff =

Die Gesamtkapazitit der pn-Diode stellt eine Parallelschaltung der Sperr-
schichtkapazitit Cs und der Diffusionskapazitidt Cp; dar. Der Verlauf der span-
nungsabhingigen Gesamtkapazitit einer pn-Diode ist in Abb. 2.17 dargestellt.
Wird die pn-Diode mit hinreichend hoher Flussspannung betrieben, so wird die
Gesamtkapazitdt mafigeblich durch die Diffusionskapazitiit bestimmt.

Cs+Coir &

Abb. 2.17. Gesamtkapazitit einer pn-Diode mit den Kapazititsanteilen Csund Cpyy
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2.5.2 GroBsignalersatzschaltbild

Das Grofisignalverhalten einer pn-Diode wird im sog. Grofisignalersatzschaltbild
modelliert. Es dient zur Schaltungssimulation und Parametrisierung von pn-
Dioden. Es enthdlt die in Abschn. 2.5.1 hergeleiteten nichtlinearen Sperrschicht-
und Diffusionskapazititen Cs und Cpys den Grofsignalbahnwiderstand Rz und
spannungsgesteuerte Stromquellen. Diese Stromquellen beschreiben das nichtline-
are Verhalten der Dioden-Kennlinie in Fluss- und Sperrpolung. Das Grof3signaler-
satzschaltbild einer pn-Diode ist in Abb. 2.18 dargestellt.

A {10
Re
2 =3
\) VER =Cs = Coi 8*3‘*‘ 8?%‘:
£ &z
Ko O oK

Abb. 2.18. Grof3signalersatzschaltbild einer pn-Diode

Die externe Spannung ¥ an der pn-Diode teilt sich in einen Spannungsabfall
iiber dem Bahnwiderstand Rp und einen Spannungsabfall Vgjy tber der Sperr-
schicht auf. Diese Spannung steuert die Stromquelle Ix(Vry) fiir Flusspolung und
die Stromquelle Iz (V) fur Sperrpolung der pn-Diode.

2.5.3 Kleinsignalersatzschaltbild

Das sog. Kleinsignalverhalten der pn-Diode beschreibt den Zusammenhang zwi-
schen kleinen Spannungsinderungen AV an der pn-Diode bei gegebenen Arbeits-
punkt (AP) und den daraus resultierenden Stroméinderungen Al. Dieser Zusam-
menhang wird im sog. Kleinsignalersatzschaltbild (Abb. 2.19a) dargestellt und
mit entsprechenden Kleinsignalparametern beschrieben. Das Kleinsignalersatz-
schaltbild enthilt die in Abschn. 2.5.1 hergeleiteten nichtlinearen Sperrschicht-
und Diffusionskapazititen Cs und Cpy, den Kleinsignalsignalbahnwiderstand 7
und den Kleinsignalleitwert gy.

a) b) 1Y

A {1
s

=Cs ==Cpir | |Jo AP tano = go

Ko O K

o

\

-Isp v

Abb. 2.19. a) Kleinsignalersatzschaltbild einer pn-Diode b) Diodenkennlinie nach dem Dif-
fusionsmodell mit Arbeitspunkt (AP) und Kleinsignalleitwert g,
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Zur Bestimmung des Kleinsignalverhaltens wird an die pn-Diode eine Gleich-
spannung V angelegt und mit einer Kleinsignalspannungsinderung AV der Kreis-
frequenz wiiberlagert. Man erhilt das Kleinsignalmodell aus dem GroBsignalmo-
del durch Linearisierung der Diodenkennlinie im Arbeitspunkt (AP) [2.2]. Die
Steigung der Diodenkennlinie in Abb. 2.19b ergibt dann den Kleinsignalleitwert
Zo, der sich nach dem Diffusionsmodell (vgl. Abschn. 2.2.1) fiir geringe Frequen-
zen (@ — 0) wie folgt berechnet:

o _Ip

= . (2.32)
W Vs Ip>>Is

&o

Der Kleinsignalbahnwiderstand r5 entspricht ndherungsweise dem Grof3signal-
bahnwiderstand Rjp.

2.6 Schaltverhalten der pn-Diode

Die dynamischen Eigenschaften der pn-Diode kénnen durch das Schaltverhalten
charakterisiert werden. Bei den nachfolgenden Betrachtungen wird in das Schalten
ohmscher und induktiver Lasten unterschieden.

2.6.1 Schalten ohmscher Lasten

Zur Bestimmung des Schaltverhaltens einer pn-Diode D bei ohmscher Last R;
wird die in Abb. 2.20 dargestellte Schaltungsanordnung verwendet.

Abb. 2.20. Anordnung zur Bestimmung des Schaltverhaltens einer pn-Diode bei ohmscher
Last

Vor dem Einschalten (¢ < ¢;, § = 0) gilt, dass die Diodenspannung ¥ und der
Diodenstrom [/ jeweils Null sind und die Minorititstrigerverteilung p,(x) auBer-
halb der Raumladungszone den Wert p,, (Gleichgewichtstrigerdichte) besitzt. Die
folgenden Betrachtungen gelten fiir eine p'n-Diode unter der Annahme, dass die
Betriebsspannung viel groler als die Flussspannung ist (V5 >> V). Nach dem Ein-
schalten (¢ > ¢;, S = 1) ergibt sich die in Abb. 2.21a dargestellte Minoritétstriager-
verteilung p,(x) und Minoritétstrageriiberschussdichte p’,(x) in der n-Zone der pn-
Diode und der in Abb. 2.21b abgebildete zeitliche Verlauf des Diodenstroms / und
der Diodenspannung V. Dabei bezeichnet x =0 den Rand der Raumladungszone
im n-Gebiet.
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Abb. 2.21. a) Minoritétstrigerverteilung p,(x) und Minoritétstrageriiberschussdichte p’,(x)
in der n-Zone und b) Verlauf von Diodenstrom und -spannung wihrend des Einschaltvor-
ganges einer pn-Diode

Nach dem Einschalten (¢ > ¢;) gilt [ = I; = V/R;. Fiir den Diodenstrom in der n-
Zone der pn-Diode gilt die Beziehung:

I~ 2 (2.33)

ox

x=0

Fiir die Minoritdtstrageriiberschussdichte gilt am Anfang des Einschaltvorgan-
ges (Zone mit p’, > 0 ist klein im Vergleich zur Diffusionslinge L,):

oo

j p (x)ax =1 j I(t)dt. (2.34)
0 €

Der in Gl. (2.34) beschriebene Zuwachs der Minoritétstragerladung wird wih-
rend des Einschaltvorganges durch die mit Zunahme der Minoritétstrigerdichte im
Diffusionsgebiet stirker werdende Rekombination abgeschwicht und schlieBlich
kompensiert. Es stellt sich ein stationérer Zustand ein. Die Spannung an der Diode
bei ¢ = t; berechnet sich aus dem Produkt des Diodenstroms /; und des Bahnwider-
standes Rp zu Vi(t;) = I;- Rp. Bei t > ¢, steigt die Spannung ¥ an der Diode mit der
Zeit bis auf den Wert V, an. Die Diodenspannung ¥ ist dabei entsprechend
Gl. (2.17) iiber folgende Beziehung mit der Minorititstrigerladungsdichte ver-
kniipft:

y kT ln[ljn(i‘?_)} (2.35)
€ pn0

Beim Ausschaltvorgang (Schalter S: 1 — 0) und beim Umschalten in den
Sperrbereich werden analog zum Einschaltvorgang die Verldufe von Strom und
Spannung an der Diode wesentlich durch die im n-Diffusionsgebiet gespeicherten
Uberschussladungstriiger p* beeinflusst. Wird vom eingeschalteten Zustand in den
Sperrbetrieb umgeschaltet, so flieBt zunidchst ein relativ hoher negativer Strom
Irye = Vz/ Rp. Dadurch werden die Uberschussladungstriger abgebaut und der Dio-
denstrom 7/ beginnt zu sinken bis die pn-Diode schliefllich sperrt. Das Ausschalt-
verhalten einer pn-Diode ist in Abb. 2.22 dargestellt.
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Abb. 2.22. Ausschaltverhalten einer pn-Diode bei Wechsel von Fluss- in Sperrpolung mit
Kennzeichnung der Speicherzeit ¢5, Abfallzeit ¢ und Riickwirtserholzeit ¢, a) zeitlicher
Verlauf der Diodenspannung und b) zeitlicher Verlauf des Diodenstroms

Direkt nach dem Umschalten (¢; < ¢ < #) von Fluss- in Sperrpolung sind die
Bahngebiete der pn-Diode noch mit Ladungstrigern {iberschwemmt. Wiahrend
dieser Zeit flieBit ein ndherungsweise konstanter negativer Sperrstrom Ig,; die pn-
Diode verbleibt jedoch durch die in den Bahngebieten gespeicherte Minoritétstra-
gerladung noch im Durchlassbetrieb. Dieses von der Diffusionskapazitit (vgl.
Abschn. 2.5.1) bestimmte Verhalten wird Sperrverzégerung genannt und ist durch
die Speicherzeit t5 charakterisiert.

Bei ¢ > t; gelangt die Diode in den Sperrbetrieb. Die Diodenspannung erreicht
dann die negative Sperrspannung Vz, wobei der Sperrstrom auf den Wert |Iz/ ab-
sinkt. Die Zeit, in der sich die Diodenspannung und der Diodenstrom z.B. auf
90% von Vg bzw. Iz anndhern, wird als Abfallzeit # bezeichnet. Dieses zeitliche
Verhalten wird durch das Umladen der Sperrschichtkapazitit Cy der pn-Diode
(vgl. Abschn. 2.5.1) iiber dem Lastwiderstand R; bestimmt. Die Summe aus Spei-
cher- und Abfallzeit wird Riickwirtserholzeit #,, genannt.

2.6.2 Schalten induktiver Lasten

Zur Bestimmung des Schaltverhaltens einer pn-Diode bei induktiver Last (externe
Induktivitit oder induktives Verhalten der Diode bei hoher Strombelastung) wird
die in Sperrpolung betricbene Diode zunichst mit einer sehr hohen Stromsteilheit
dl/dt bzw. sog. Kommutierungssteilheit beaufschlagt. Diese Kommutierungssteil-
heit bewirkt einen Anstieg der Diodenspannung V auf den Wert Vzp (Einschalt-
tiberspannung), die nach der Vorwirtserholzeit ¢; auf den Wert der Flussspannung
Vr absinkt. Hierbei kann eine hohe Verlustleistung Py (vgl. Abschn. 2.2.3) an der
pn-Diode auftreten. Das Umschaltverhalten der pn-Diode bei Stromkommutierung
ist in Abb. 2.22a veranschaulicht.
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Abb. 2.23. Schaltverhalten der pn-Diode bei induktiver Last a) Umschaltverhalten bei
Stromkommutierung und b) Abschaltverhalten bei Abkommutierung

Beim Schalten der pn-Diode in Sperrpolung begrenzt die Abkommutierungs-
steilheit -dl/dt den Abschaltvorgang so, dass nach Nulldurchgang des Dioden-
stroms I die pn-Diode noch fiir eine bestimmte Zeit (Speicherzeit #) leitend bleibt.
Nach der Speicherzeit geht die Diode in den Sperrzustand iiber und erreicht die
maximale Sperrspannung Vg (vgl. Abb. 2.23b). Nach der Abfallzeit # steigt die
Sperrspannung auf den Wert ¥ an. Die Summe aus der Speicherzeit fs und der
Abfallzeit ¢ charakterisiert dabei die Riickwirtserholzeit ¢, der pn-Diode.

Dioden, die speziell auf das Schaltverhalten optimiert sind, werden Schaltdio-
den genannt. Weitere Diodentypen werden in Abschn. 2.7 niher beschrieben.

2.7 Diodentypen

2.7.1 pin-Diode

Durch Separation des p- und n-Gebietes einer pn-Diode durch eine sehr schwach
dotierte bzw. intrinsische Halbleiterschicht (i-Zone) entsteht die sog. pin-Diode.
Die pin-Diode ist durch eine hohe Ladungstrigeriebensdauer 7 in der Raumla-
dungszone und eine lange Rickwirtserholzeit ¢, (vgl. Abschn. 2.6.1) charakteri-
siert. Im folgenden wird von einer schmalen i-Zone der Struktur ausgegangen
(Weite der i-Zone w; << Lp,;), wodurch vorteilhafte Hochfrequenzeigenschaften
der pin-Diode resultieren. Pin-Dioden mit einer sehr breiten i-Zone (w;>> Lp;)
werden in Kap. 5 in der Anwendung als Leistungsbauelement gesondert behan-
delt. Der schematische Aufbau einer pin-Diode und der ortsabhéingige Verlauf der
Raumladungsdichte p(x) und der Feldstirke E(x) ist in Abb. 2.24 dargestellt.
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Abb. 2.24. Schematischer Aufbau einer pin-Diode mit ortsabhidngigem Verlauf a) der
Raumladungsdichte und b) des elektrischen Feldes

Zwischen p- und i-Zone sowie n- und i-Zone bildet sich jeweils eine Raumla-
dungszone aus (x, < £; < x;; und x;; < £, <x,). Im Bereich x;; < w; <x;; der i-Zone
ist die Raumladungsdichte p(x) = 0 und die Feldstérke E ist konstant (E(x) = Ey).
Die Durchbruchspannung der pin-Diode ergibt sich dann ndherungsweise aus dem
Produkt aus maximaler Feldstirke E), und der Weite w; der i-Zone (Vz, = Ej- wy).
Auf Grund der zwei Raumladungszonen treten im Banderschema der pin-Diode
zwei Potentialbarrieren auf, die jeweils durch die entsprechende Diffusionsspan-
nung Vp (vgl. Abschn. 2.1.1) charakterisiert sind. Das Binderdiagramm einer pin-
Diode im thermodynamischen Gleichgewicht ist in Abb. 2.25 dargestellt.

p-Si N i-Si N n-Si
14 o

Abb. 2.25. Binderdiagramm einer pin-Diode im thermodynamischen Gleichgewicht
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Bei Sperrpolung besitzt die pin-Diode der Fliche 4 aufgrund der gegeniiber w;
geringen Anderung der Raumladungszonenweiten eine nahezu spannungsunab-
héngige Sperrschichtkapazitdt Cs (vgl. Abschn. 2.5.1):

_50'3r‘A

Wi

Cq (2.36)

Dariiber hinaus hingt der Bahnwiderstand Ry der pin-Diode im wesentlichen
von der Geometrie und Dotierungsdichte der n- und p-Zone ab, sodass sich fiir die
Grenzfrequenz f der pin-Diode folgende Beziehung ergibt:

S SR 237
Cs Ry &€ ARy’ (2.37)

Jo

Bei Flusspolung der pin-Diode erfolgt die Injektion von Ladungstrigern von
den hoch dotierten Randzonen in die i-Zone, sodass die i-Zone mit Ladungstri-
gern Uberschwemmt wird. Die Kennliniengleichung einer pin-Diode mit symme-
trischem Aufbau lautet dann:

I1=2I (exp(VLJ - 1} + ZIsi (exp[—;—J - 1] R (2.38)
8 )

wobei die Sperrsittigungsstrome I und I;; von der Geometrie der drei Zonen ab-
héngen und sich gemif Gl. (2.23) berechnen. Der Widerstand R der pin-Diode bei
Flusspolung ist vom Diodenstrom 7 und der Weite w; der i-Zone abhéngig und be-
rechnet sich tber die Ladungstrigerlebensdauer 7 und Ladungstrigerbeweglich-
keiten u, und u, wie folgt:

w2

R=— 1+ (2.39)
It (u,+u,)

Ein typischer Widerstandsverlauf einer pin-Diode als Funktion des Diodenstroms

bei Flusspolung (¥ > 0) und das Schaltsymbol der pin-Diode sind in Abb. 2.25
dargestellt.

log RIQ] 4
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10'1 1 1 1 I\ 1 1 =
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Abb. 2.26. Typischer Widerstandsverlauf einer pin-Diode als Funktion des Diodenstroms
bei Flusspolung (¥ > 0), Schaltsymbol der pin-Diode
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Da der Widerstand der pin-Diode iiber mehrere GréBenordnungen umgekehrt
proportional zum Diodenstrom ist, kann die pin-Diode als regelbarer Widerstand
verwendet werden.

Die Anwendung der pin-Diode mit schmaler i-Zone erfolgt insbesondere als
Hochfrequenz-Schalter. Hierbei erfolgt bei grofler Aussteuerung ein Umschalten
von Sperrpolung in Flusspolung und umgekehrt. Bei Flusspolung ist die pin-Diode
dabei sehr niederohmig und bei hoher Sperrspannung ist die Sperrschichtkapazitit
konstant, wodurch Grenzfrequenzen von tiber 100 GHz erreicht werden. Verwen-
det man in der pin-Diode anstatt einer schmalen eine sehr breite i-Zone, so resul-
tiert daraus eine sehr hohe Durchbruchspannung, womit die pin-Diode als Leis-
tungsbauelement Anwendung findet (vgl. Abschn. 5.1).

2.7.2 Z-Diode

Z-Dioden (auch Zenerdioden genannt) sind relativ hoch dotierte pn-Dioden, die
sich bei Flusspolung und Sperrpolung unterhalb der sog. Zenerspannung wie her-
kémmliche pn-Dioden verhalten. Z-Dioden sind insbesondere fiir den Betrieb in
Sperrpolung ausgelegt und weisen eine definierte Durchbruchscharakteristik auf.
Bei Spannungen unterhalb der Zenerspannung V7 erfolgt ein abrupter Sperr-
stromanstieg, der entweder auf dem Zenereffekt (vgl. Abschn. 2.2.2) oder auf dem
Lawineneffekt (vgl. Abschn. 2.2.1) basiert. Die Strom-Spannungs-Kennlinie nach
dem Diffusionsmodell und das Schaltsymbol einer Z-Diode sind in Abb. 2.27
dargestellt.

b
. AO—E_I—OK
Ubergangsbereich
Lawinen-/Zener-
durchbruch
— -
ﬁ K \
Vy
Lawinen- E\Zener—
durchbruch durchbruch

Abb. 2.27. Schaltsymbol und schematische Diodenkennlinie einer Z-Diode nach dem Dif-
fusionsmodell mit Kennzeichnung der auftretenden Durchbruchseffekte

Bei geringer Zenerspannung (z. B. 2,5V < V;<5V) erfolgt der Durchbruch
durch den Zenereffekt, wobei die Durchbruchspannung einen negativen Tempera-
turkoeffizienten hat. Bei hoher Zenerspannung (z. B. ¥z 2 15V) erfolgt der Durch-
bruch durch den Lawineneffekt, wodurch die Durchbruchspannung einen positi-
ven Temperaturkoeffizienten besitzt.
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Im Ubergangsbereich (z. B. 5V < ¥, < 15V) ist sowohl der Zenereffekt als auch
der Lawineneffekt am Durchbruch beteiligt (vgl. Abb. 2.27). Eine weitere wesent-
liche GréBe zur Charakterisierung von Z-Dioden ist der differentielle Widerstand
(Zenerwiderstand) rz; = oV, /01

Die Z-Diode findet insbesondere Anwendung zur Spannungsbegrenzung (vgl.
Abschn. 2.8.5) und zur Spannungsstabilisierung.

2.7.3 Tunneldiode

Tunneldioden (auch Esaki-Dioden genannt) sind sehr hoch dotierte Dioden mit
sehr diinner Sperrschicht und zeichnen sich durch einen Kennlinienbereich mit
negativem differentiellem Widerstand aus (vgl. Abb. 2.29). Elektronen aus Zu-
stinden nahe der Leitungsbandkante ,,durchtunneln® die Sperrschicht bei Flusspo-
tung, obwohl die angelegte Spannung  unterhalb der Schwellspannung Vg liegt.

Durch die sehr hohe Dotierungsdichte der Halbleitergebiete (Entartung, vgl.
Abschn. 1.3.4) liegt das Ferminiveau Er sowohl im Leitungsband des n-Halb-
leiters als auch im Valenzband des p-Halbleiters der Tunneldiode; es tritt teilweise
eine Uberlappung der Energiebinder auf. Dadurch stehen sich mit Elektronen be-
setzte und unbesetzte Energieniveaus gegeniiber. Durch die geringe Sperrschicht-
breite und die hohe elektrische Feldstirke am pn-Ubergang kommt es an den Stel-
len der Bénderiiberlappung zum ,,Durchtunneln® von Ladungstrigern und einem
merklichen Stromfluss schon bei geringen Spannungen. Dieser Mechanismus ist
in Abb. 2.28 im Bindermodell der Tunneldiode im Betrieb bei geringer Fluss-
polung dargestellt.

p-Si . RLZ . n-Si
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Abb. 2.28. Biandermodell der Tunneldiode bei geringer Flussspannung (V' < 0)

Nach Erreichen des Peakstroms Ip, der bei der Spannung Vp durch die Tunnel-
diode flieBt, beginnt der Diodenstrom 7 auf den Talwert I, abzusinken. Das Absin-
ken erfolgt fiir Diodenspannungen im Bereich Vp < V' < V) im Mal} der Abnahme
der Uberlappung der Zustinde von Leitungsbandelektronen und gegeniiberliegen-
den unbesetzten Energiezustinden. Bei Diodenspannungen von V> Vy ist schlieB3-
lich die Bandiiberlappung aufgehoben; es findet kein Tunnelvorgang mehr statt.
Die Tunneldiode verhilt sich bei Spannungen V> V) wie eine herkdmmliche pn-
Diode (vgl. Abschn. 2.2). Im Spannungsbereich Vp < V' < V) besitzt die Tunneldi-
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ode damit einen negativen differentiellen Widerstand -dV/dl. Wird die Tunneldio-
de in Sperrrichtung betrieben, so befindet sich die Diode im Zenerdurchbruch
(vgl. Abschn. 2.2.2). Die Diodenkennlinie und das Schaltsymbol einer Tunneldio-
de ist in Abb. 2.29 dargestellt.
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Abb. 2.29. Schaltsymbol und Diodenkennlinie einer Tunneldiode mit Kennzeichnung des
Bereiches des negativen differentiellen Widerstandes

Die Kennlinie der Tunneldiode kann naherungsweise durch folgende Bezie-
hung beschrieben werden:

I=1Ig-exp r +IP-L~exp I—L +1, -exp(xc-(V =V,)). (2.40)
Vg Vo v,

In Gl. (2.40) ist xein Fitting-Parameter zur Anpassung an eine gemessene Dio-
denkennlinie und Is beschreibt den Sperrsittigungsstrom der Tunneldiode (vgl.
Abschn. 2.1.2.2).

Tunneldioden finden insbesondere Anwendung in HF-Oszillatoren, in denen sie
bei Nutzung des Kennlinienbereichs negativer Steigung als ,,negativer differentiel-
ler Widerstand® verwendet werden.

2.7.4 Schottky-Diode

Schottky-Dioden sind Dioden mit Metall-Halbleiter-Ubergang, die als Gleichrich-
ter mit niedriger Schwellspannung oder als niederohmiger Kontakt (Schottky-
Kontakt) verwendet werden. Die Eigenschaften des Metall-Halbleiter-Uberganges
sind insbesondere von der Elektronenaustrittsarbeit e-gy; bzw. der Elektronenaffi-
nitét yy; des Halbleiters abhingig.

Wird ein Metall mit einem Halbleiter (z. B. n-Typ-Halbleiter) geméif3 Abb.
2.30b in Kontakt gebracht (xs, = xg,=X,), so diffundieren wegen der kleineren
Austrittsarbeit (e @y, < e-¢he) Elektronen vom Halbleiter in das Metall. Dadurch
entsteht eine Verarmungszone der Breite {5, die aus einer positiven Raumladung
(ortsfeste Donatoren) im Halbleiter und einer Elektronenladung sehr geringer
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Ausdehnung im Metall besteht. Die positive Raumladung im Halbleiter stellt eine
Barriere flir den Elektronenfluss vom Halbleiter zum Metall dar. In Abb. 2.30 sind
die Bénderschemata einer Schottky-Diode vor und nach der Kontaktierung von
Metall und Halbleiter dargestellt. Als Bezugsenergie dient hier die Vakuumener-
gie E,, die ein Elektron zum Verlassen eines Festkorpers mindestens bendtigt.

a) Metall n-HL b) Metall n-HL
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Abb. 2.30. Binderschema einer Schottky-Diode a) vor der Kontaktierung von Metall und
Halbleiter b) nach der Kontaktierung von Metall und Halbleiter

Der Ladungstrigertransport erfolgt bei der Schottky-Diode (im Gegensatz zur
pn-Diode) nahezu ausschlieSlich durch Majorititstrager. Durch die Ladungsneut-
ralitdt existiert eine negative Grenzflichenladung im Metall, wodurch eine Poten-
tialbarriere e-¢p entsteht. Bei negativer Spannung am Halbleiter wird die Potenti-
albarriere zwischen Halbleiter und Metall abgebaut; es kann ein Elektronenfluss
zum Metall erfolgen (Schottky-Diode ist leitend). Wird eine positive Spannung
am Halbleiter angelegt, so bleibt die Potentialbarriere e-¢ zwischen Halbleiter
und Metall bestehen und die Schottky-Diode sperrt.

Fiir die Strom-Spannungs-Kennlinie einer Schottky-Diode ergibt sich die glei-
che exponentielle Abhingigkeit wie bei der Kennlinie einer pn-Diode (vgl.
Abschn. 2.1.2.2, Gl. 2.22). Der Unterschied zum Verhalten einer pn-Diode besteht
im erheblich héheren Sperrsittigungsstrom /5 und seiner Temperaturabhéngigkeit.
Schottky-Dioden besitzen dariiber hinaus eine geringere Schwellspannung Vs und
eine geringere Durchbruchspannung V5, als pn-Dioden.

Mit Schottky-Dioden sind sehr kurze Schaltzeiten (¢ < 0,1ns) realisierbar. Da-
durch eignen sich Schottky-Dioden insbesondere als Schaltdioden in Hochstfre-
quenzschaltungen und schnellen Logikschaltungen.

Bei der Anwendung der Schottky-Diode als Schottky-Kontakt (zwischen einem
Metall und einem Halbleiter) lisst sich ein sehr geringer Kontaktwiderstand reali-
sieren, wenn der Ladungstriigertransport nicht {iber die Potentialbarriere erfolgt,
sondern mittels Tunnelprozess durch die Potentialbarriere hindurch. Dazu muss
die Potentialbarriere hinreichend schmal sein, was durch Einfiigen einer sehr hoch
dotierten (entarteten) Halbleiterzone zwischen Metall und Halbleiter realisiert
wird. In Abb. 2.31 ist der Tunnelmechanismus am Schottky-Kontakt an Hand ei-
nes Binderschemas veranschaulicht und das Schaltsymbol der Schottky-Diode
dargestellt.
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Abb. 2.31. Schaltsymbol und Bénderdiagramm einer Schottky-Diode mit hoch dotierter
Halbleiterzone (hier n*-Zone) bei ohmschem Kontakt mit Kennzeichnung des auftretenden
Tunnelstroms

2.7.5 Kapazitatsdiode

Kapazitdtsdioden bzw. sog. Sperrschichtvaraktoren sind pn-Dioden, deren span-
nungsabhingige Sperrschlchtkapaznat als charakteristische GroBe genutzt wird.
Gemil Abschn. 2.5.1 bewirkt eine Spannungsanderung am pn-Ubergang eine La-
dungsénderung in der Raumladungszone, woraus eine Lingenédnderung der Raum-
ladungszone resultiert. Die Sperrschichtkapazitit Cs, die das Verhéltnis aus der
Ladungsidnderung AQ und der Spannungsinderung AV darstellt, dndert sich bei
Variation der Sperrspannung Vz.

Die Kapazitits-Spannungs-Charakteristik wird metallurgisch iiber die Wahl des
Dotierprofils des pn-Uberganges festgelegt. In Abb. 2.32 ist eine typische Kapazi-
tits-Sperrspannungs-Kennlinie und das Schaltsymbol einer Kapazititsdiode dar-
gestellt.
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Abb. 2.32. Typische Kapazitits-Sperrspannungs-Kennlinie und Schaltsymbol einer Kapa-
zitdtsdiode

Die wesentlichen Kenngroflen einer Kapazititsdiode sind das Verhéltnis aus
maximaler und minimaler Kapazitit C,,,/C,.n, die Steilheit 0 C/dV der Kapazitiits-
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Spannungs-Charakteristik und die Grenzfrequenz. Die Grenzfrequenz f;; berechnet
sich mit Hilfe des Bahnwiderstandes Rp und der Sperrschichtkapazitit Cs wie
folgt:

1

S 241
Js 27-Ry-Cy @40

Um sehr hohe Grenzfrequenzen zu erreichen, wird neben Silizium auch GaAs
als Halbleitermaterial verwendet, da dieses eine erheblich hohere Ladungstrager-
beweglichkeit besitzt und sich somit der Bahnwiderstand Ry der Kapazitétsdiode
reduziert.

Kapazititsdioden werden insbesondere in Schwingkreisen eingesetzt, in denen
die Resonanzfrequenz mit Hilfe einer Abstimmspannung gedndert wird und eine
Frequenzmodulation erfolgt (vgl. Abschn. 2.8.4).

2.7.6 Fotodiode

Fotodioden erméglichen die Umwandlung von Lichtleistung P, (Photonenstrah-
lung) in elektrische Leistung. Der Sperrstrom einer pn-Diode wird durch die La-
dungstrigergeneration in der Raumladungszone und den angrenzenden Gebieten
der neutralen Zonen bestimmt.

Wie in herkémmlichen pn-Dioden tritt in Fotodioden eine thermische Generati-
on von Elektron-Loch-Paaren auf, wodurch ein Sperrstrom bzw. sog. Dunkelstrom
fliefit. Dariiber hinaus werden Elektron-Loch-Paare optisch generiert. Die Absorp-
tion von Photonen bewirkt dabei die Anhebung von Elektronen aus dem Valenz-
band in das Leitungsband und das Flielen eines Fotostroms /;. Die optische und
thermische Generation von Ladungstréigern in einer pn-Fotodiode ist in Abb. 2.33
veranschaulicht.
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- RLZ - Elektron-Loch-Paar (optisch generiert)

Elektron-Loch-Paar (thermisch generiert)

Abb. 2.33. Prinzip der optischen und thermischen Generation von Ladungstrigern und
Stromfluss in einer pn-Fotodiode bei Sperrpolung (¥ < 0) und Einstrahlung der Lichtleis-
tung P,

Nach dem Diffusionsmodell (vgl. Abschn. 2.2.1) resultiert fiir die Diodenkenn-
linie das in Abb. 2.34 dargestellte Verhalten einer Fotodiode im unbestrahlten
(P = 0) und bestrahlten (P, # 0) Zustand.
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Abb. 2.34. Schaltsymbol und Diodenkennlinie einer Fotodiode nach dem Diffusionsmodell
im unbestrahlten (P, = 0) und bestrahlten (P, # 0) Zustand mit Dunkelstrom /5, und Foto-
strom 7,

Die Kennliniengleichung der Fotodiode unter Einbeziehung des Fotostroms [,

folgt aus Gl. (2.22):
Ip=1Ig -(exp(—K—J—IJ—IL, (2.42)
Vs

wobei sich der Fotostrom [; berechnet mit:

B

1L=h~

~e-nQ(/?.)=Sl-PL. (2.43)

In Gl. (2.43) gibt das Verhiltnis von P, zu 4-f die Anzahl der absorbierten Pho-
tonen an. Die Grofie ng(A) beschreibt den wellenldngenabhingigen externen
Quantenwirkungsgrad und S charakterisiert die spektrale Empfindlichkeit der Fo-
todiode. Der externe Quantenwirkungsgrad np bezeichnet das Verhiltnis zwischen
den erzeugten Elektron-Loch-Paaren, die zum Nutzstrom beitragen, und der Zahl
der aufireffenden Photonen. Ein typischer Verlauf des Quantenwirkungsgrades
ng(A) einer Si-Fotodiode ist in Abb. 2.35 dargestellt.
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Abb. 2.35. Typischer Verlauf des externen Quantenwirkungsgrades 77, einer Si-Fotodiode
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Der Quantenwirkungsgrad wird im wesentlichen durch zwei Effekte beein-
flusst: Mit steigender Wellenlange erfolgt eine abrupte Abnahme des Quantenwir-
kungsgrades, da die Photonenenergie Ep;, ab einem bestimmten Wert nicht mehr
ausreicht, Elektron-Loch-Paare zu generieren. Der Grenzwert, bis zu dem Elekt-
ron-Loch-Paare gebildet werden kénnen, lautet:

EPh=h-f=h-%>EG. (2.44)

Aus Gl. (2.44) folgt, dass die Grenzwellenlinge A zur Elektron-Loch-Paar-
bildung in Silizium ca. 1,lpm betrdgt. Der zweite Effekt zur Beeinflussung des
Quantenwirkungsgrades bei abnehmender Wellenlédnge stellt die zunehmende Ab-
sorption von Photonen nahe der Halbleiteroberfliche dar. Dort existiert eine hohe
Anzahl von Rekombinationszentren, an denen die Ladungstriger nichtstrahlend
rekombinieren (vgl. Abschn. 2.7.8). Der externe Quantenwirkungsgrad ngp und die
spektrale Empfindlichkeit S; von Silizium- und Germanium-Fotodioden mit Ge-
geniiberstellung zur sog. relativen Augenempfindlichkeit ist in Abb. 2.36 darge-
stellt.
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Abb. 2.36. Spektrale Empfindlichkeiten .S; von Si- und Ge-Fotodioden und externer Quan-
tenwirkungsgrad ng (bezogen auf Eg 5;) und relative Augenempfindlichkeit

Die relative Augenempfindlichkeit stellt den spektralen Hellempfindlichkeits-
grad des photometrischen Normalbeobachters dar und dient zur Beschreibung der
Wirkung von Licht.

Fotodioden finden beispielsweise Anwendung zur Lichtintensititsmessung und
in der optischen Nachrichteniibertragung. Vorteilhaft ist dabei der hohe Dynamik-
bereich und die geringe Ansprechzeit der Fotodiode. Betreibt man eine Fotodiode
nahe am Lawinendurchbruch (vgl. Abschn. 2.2.1), so wird der Fotostrom zusétz-
lich durch Lawinenmultiplikation verstéirkt (Avalanche- oder Lawinen-Fotodiode).

2.7.7 Solarzelle

Die Solarzelle ist eine spezielle pn-Diode, die hinsichtlich der Umwandlung von
(Sonnen-) Licht in elektrische Energie optimiert ist. Wie bei der Fotodiode (vgl.
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Abschn. 2.7.6) werden bei Einstrahlung der Lichtleistung P; Photonen im Halblei-
ter absorbiert. Die Energie dieser Photonen dient dazu, Elektronen aus dem Va-
lenzband in das Leitungsband anzuheben, wodurch Elektron-Loch-Paare gebildet
werden und das FlieBBen eines Fotostroms /; resultiert. Die Funktionsweise einer
Solarzelle ist in Abb. 2.37 veranschaulicht.

neutrale Katode

Anode
n-Zone

Abb. 2.37. Schaltprinzip einer pn-Diode im Betrieb als Solarzelle

Die Strom-Spannungs-Kennlinie einer Solarzelle (Abb. 2.38b) kann aus dem
Ersatzschaltbild in Abb. 2.38a bestimmt werden. Hierbei muss das Wirken des pa-
rasitiren Parallelwiderstandes Rp und des Bahnwiderstandes Rp beriicksichtigt
werden.
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Abb. 2.38. a) Ersatzschaltung und b) Strom-Spannungs-Kennlinie einer Solarzelle mit Ar-
beitspunkt (AP) und maximaler Leistung P,

Der von einer Solarzelle an einen elektrischen Verbraucher R; abgegebene
Strom 7 kann wie folgt berechnet werden:

I=1, 1o exp] L2ERe || V=L R (2.45)
L A % R
o P

Der Kurzschlussstrom /i einer Solarzelle entspricht dem Fotostrom I; (Ix = I})
und verhélt sich proportional zur Lichtleistung P;. Die Leerlaufspannung ¥, einer
Solarzelle stellt eine Funktion des Bandabstandes Eg, der Temperatur und der
Lichtleistung P, dar. Die Leerlaufspannung Vj tritt auf, wenn der Gesamtstrom
durch die Solarzelle Null ist und berechnet sich ohne Beriicksichtigung von R, zu:
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v .kzl(wl) (2.46)
e IS(EG,T)

Eine steigende Lichtleistung hat demnach eine schwach zunehmende Leerlauf-
spannung ¥ der Solarzelle zur Folge. Wird durch die Materialauswahl ein grofe-
rer Bandabstand £ festgelegt, so resultiert ein geringerer Sperrstrom /s und damit
eine héhere Leerlaufspannung der Solarzelle. Bei einer Temperaturerhdhung steigt
der Sperrstrom und die Leerlaufspannung sinkt. Da beim Betrieb einer Solarzelle
eine hohe Leerlaufspannung erwiinscht ist, eignen sich die Materialen Silizium
und GaAs hinsichtlich ihres gréBeren Bandabstandes deutlich besser als Germani-
um. Die Verwendung von Materialien mit noch hoherem Bandabstand als GaAs
ist nicht sinnvoll, da die Absorptionskante dann im UV-Bereich liegt und somit
das Sonnenspektrum nicht sinnvoll genutzt werden kann. Ein Vergleich der spekt-
ralen Empfindlichkeit einer Si-Solarzelle und der spektralen Bestrahlungsstirke £
der Sonne an der Erdoberfldche ist in Abb. 2.39 dargestellt.
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Abb. 2.39. Vergleich der spektralen Empfindlichkeit S; einer Si-Solarzelle und der spektra-
len Bestrahlungsstirke E; der Sonne an der Erdoberfliache

Der Wirkungsgrad 7 einer Solarzelle wird {iber das Verhiltnis der maximalen
Leistungsabgabe P,,, zur einfallenden Lichtleistung P; bestimmt. Unter Einbezie-
hung des sog. Fiillfaktors F, der das Verhdltnis von P, zu Ix- ¥ angibt und vom
Lastwiderstand R, abhéngt, erhilt man fiir den Wirkungsgrad einer Solarzelle fol-
genden Ausdruck:

1
77=P’”“"=F-V0 K. (2.47)
PL PL

Die technologische Optimierung des Wirkungsgrades von Solarzellen erfolgt
unter anderem durch die Wahl des Bandabstandes bzw. des Halbleitermaterials,
durch Reduktion von Reflexionsverlusten an der Solarzellenoberfliche und Ver-
ringerung des Bahnwiderstandes Rp. Der schematische Aufbau einer Silizium-
Solarzelle mit Kontaktfingerstruktur ist in Abb. 2.40 im Querschnitt dargestellt.
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Abb. 2.40. Schematischer Aufbau einer Silizium-Solarzelle im Querschnitt mit Frontsei-
tenkontakt in Fingerstruktur

Zur Erhéhung des Kurzschlussstroms oder der Leerlaufspannung ist es mog-
lich, mehrere Solarzellen parallel oder seriell in Solarzellenarrays zu verschalten.
Werden beispielsweise zwei identische Solarzellen parallel geschaltet und beide
Solarzellen gleich stark bestrahlt, so verdoppelt sich bei konstant gehaltener Span-
nung der an den Verbraucher abgegebene Gesamtstrom.

Solarzellen finden beispielsweise Anwendung zur Energleerzeugung ﬁlr por-
table Elektronikapplikationen und zur Energieeinspeisung in das Stromnetz.

2.7.8 Lumineszenzdiode

Lumineszenzdioden (LEDs) sind pn-Dioden, die in Flusspolung elektrische Leis-
tung in Lichtleistung umwandeln. Diese Lichtleistung entsteht durch die strahlen-
de Rekombination von Elektron-Loch-Paaren in der Raumladungszone der Lumi-
neszensdiode. Der Wirkmechanismus ist in Abb. 2.41 veranschaulicht.

5
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Rekombination von
Elektron-Loch-Paaren

Abb. 2.41. Erzeugung der Lichtleistung P; durch Rekombination von Elektron-Loch-
Paaren in der Raumladungszone einer Lumineszenzdiode bei Flusspolung (¥ > 0)

Die Rekombination von Elektron-Loch-Paaren erfolgt entweder durch einen di-
rekten oder einen indirekten Ubergang von Elektronen aus dem Leitungs- in das
Valenzband des Halbleiters. Insbesondere bei indirektem Ubergang treten neben
strahlenden auch nichtstrahlende Rekombinationsprozesse auf. Abb. 2.42 zeigt die
Binderdiagramme fiir strahlende Rekombination bei direktem und indirektem
Bandiibergang im Energie-Impuls (E-k)-Raum.
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Abb. 2.42. Binderschema im Energie-Impuls (E-k)-Raum fiir strahlende Rekombination
bei a) direktem und b) indirektem Ubergang

Das Verhiltnis der strahlenden Rekombinationsrate R,,; zur Gesamtrekombina-
tionsrate R bezeichnet die Quantenausbeute 77,4 der Lumineszensdiode:

R

ﬂrad = ;;d . (248)

Das Eigenabsorptionsverhalten des Halbleiters und Reflexionserscheinungen an
der Halbleiteroberfliche bewirken eine Beeintrichtigung der Transmissionseigen-
schaften der Lumineszenzdiode. Insbesondere der hohe Brechungsindex von
Halbleitern verringert den Grenzwinkel der Totalreflexion, sodass nur ein geringer
Teil der erzeugten Photonen den Halbleiter verlassen kann. Das Verhéltnis des tat-
sidchlich von der Lumineszenzdiode ausgesandten Photonenstroms @p, zum auf-
gewendeten Elektronenstrom / wird als externer Quantenwirkungsgrad 73, be-
zeichnet:

¢Ph = e‘PL

_Pu _ _ 2.49
=TT f 2:49)

Der Photonenstrom @y, ergibt sich aus dem Verhiltnis der Lichtleistung P, zur
Photonenenergie h-f. Als Maf} fiir die Effektivitdt der Lichtleistungserzeugung
von Lumineszenzdioden dient der Leistungswirkungsgrad 7jr, der das Verhdltnis
von Lichtleistung P zur elektrischen Leistung P, darstellt und sich proportional

zum externen Quantenwirkungsgrad 77, verhélt:

P, h-f -@p h-f
=L =1, —L 2.50
T =p v ey 230)

el

Zur Spezifikation von Lumineszenzdioden dient weiterhin die Helligkeit, die
als physiologische Grofie aus der Augenempfindlichkeit hervorgeht. Zur Bestim-
mung der Helligkeit wird der sog. Leuchtwirkungsgrad definiert, der die in Abb.
2.43 dargestellte Uberlappung der relativen spektralen Intensititsverteilung I der
Lumineszenzdiode mit der absoluten Augenempfindlichkeit K; beschreibt.
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Abb. 2.43. Beispielhafte relative Intensititsverteilung 7, einer Lumineszenzdiode und abso-
lute Augenempfindlichkeit K; zur Bestimmung des Leuchtwirkungsgrades

Der Leuchtwirkungsgrad 77, berechnet sich dann als Quotient aus dem Integral
von [ - K liber dem Spektralbereich und dem Integral von I, [2.4]:

-1
nL =J‘IA-K/1d/1-[J'IAd/1] : .51)
0 0

Die Helligkeit einer Lumineszenzdiode wird iiber die Leuchtdichte L, beschrie-
ben, die sich bei Beriicksichtigung des Raumwinkels & (Richtungsabhingigkeit
der Lichtstrahlung) und der Emissionsflache 4 wie folgt berechnet:

I, = .’Zé;g_L_. 2.52)
A-

Die Diodenkennlinie der Lumineszenzdiode verhdlt sich wie die Kennlinie ei-
ner pn-Diode (vgl. Abschn. 2.2). Die Farbe des emittierten Lichts von Lumines-
zensdioden ist vom verwendeten Halbleitermaterial bzw. dessen Bandabstand ab-
héngig. In der nachfolgenden Tabelle sind beispielhaft verschiedene Halbleiter-
materialien mit zugehdriger emittierter Wellenlinge und Farberscheinung darge-
stellt.

Material ZnS GaN GaP GaAs,Py 4 GaAs InP
A [nm] 340 440 550 580 - 800 870 925
Farbe ultraviolett blau griin gelb - rot infrarot infrarot

Durch die Verwendung von Mischkristallen kann der Bandabstand und somit
die emittierte Wellenlinge der Lumineszenzdiode variiert werden. Wird bei-
spielsweise im Material GaAs,P;, ein Teil der As-Atome des GaAs-Kristalls
durch P-Atome ersetzt, kann Licht im Wellenlingenbereich von 580nm bis
800nm erzeugt werden.



70 2 Halbleiterdioden

Fiir den Einsatz in der optischen Nachrichtentechnik finden vor allem Hetero-
strukturen (vgl. Abb. 2.45) Anwendung, in denen insbesondere quaternire Ver-
bindungshalbleiter (vgl. Kap. 1) verwendet werden. Diese konnen zum Beispiel in
der Form In;GasAs,P,., vorliegen und liefern abhéngig von der Zusammenset-
zung Wellenlingen im Bereich von 920nm bis 1650nm.

Der schematische Aufbau einer einfachen Lumineszenzdiode mit diffundiertem
pn-Ubergang ist in Abb. 2.44 im Querschnitt dargestellt.

Katode

Abb. 2.44, Schematischer Aufbau einer Lumineszenzdiode mit diffundiertem pn-Ubergang
im Querschnitt

Die Erhéhung der Leuchtdichte von Lumineszenzdioden bei geringer Emissi-
onsfliache kann durch Einkopplung des erzeugten Lichts in einen Lichtleiter erfol-
gen. In Abb. 2.45 ist der Aufbau einer Lumineszenzdiode mit Lichtleiter am Bei-
spiel einer Doppelheterostruktur (LED mit Heterolibergéingen aus Mischkristallen
zur Erhéhung des Wirkungsgrades) im Querschnitt dargestellt.

p-GaAs
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Abb. 2.45. Schematischer Aufbau einer Doppelheterostruktur-Lumineszenzdiode im Quer-
schnitt

Bei zunehmender Betriebsdauer der Lumineszensdiode nimmt bei konstantem
Strom der externe Quantenwirkungsgrad 7, und damit die Leuchtdichte L, ab
(Degradation). Dieser Effekt ist in der Entstehung von Kristalldefekten begriindet,
die als zusétzliche nichtstrahlende Rekombinationszentren wirken. Die Abnahme
der Lichtstirke erfolgt niherungsweise exponentiell mit der Zeit. Als Lebensdauer
der Lumineszenzdiode wird die Zeit definiert, bei der die Leuchtdichte um 50%
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gegeniiber dem Nominalwert abgesunken ist. Die Lebensdauer ist stark von der
Temperatur 7 und vom Flussstrom / abhéingig.

Typische Anwendungsgebiete von Lumineszenzdioden sind die Anzeigetech-
nik (Symbole und symbolische Displays) und die optische Signaliibertragung
(Lichtleitertechnik und Optokoppler). Auch das optische Ziinden von sog. Fo-
tothyristoren (vgl. Kap. 5) kann mit Lumineszenzdioden erfolgen.

2.8 Dioden-Grundschaltungen

2.8.1 Einweggleichrichter

Das grundlegende Prinzip zur Gleichrichtung einer Wechselspannung V;, in eine
Gleichspannung ¥, stellt der sog. Einweggleichrichter dar. Dabei wird ein Kon-
densator C iiber eine pn-Diode D aufgeladen, wodurch {iber einem Lastwiderstand
R;, der parallel zum Kondensator wirkt, eine pulsierende Gleichspannung abfallt.
Das Schaltungsprinzip eines Einweggleichrichters mit ohmscher Last R, ist in
Abb. 2.46 dargestellt.

|

Abb. 2.46. Einweggleichrichter mit ohmscher Last R,

Bei unbelastetem Ausgang (R; = o, V,,; = V,.,0) wird der Kondensator C wih-
rend der positiven Halbwelle der Eingangsspannung V;, auf den Scheitelwert 7,
=42 Vine abziiglich der Schwellspannung Vs (vgl. Abschn. 2.2.3) aufgeladen. Die
maximale Sperrspannung ¥ der Diode tritt auf, wenn die Eingangsspannung V;,
ihren negativen Scheitelwert erreicht (Vg =~ 2-V2- Vinop). Bei belastetem Ausgang
(Vour= Vour) entladt die ohmsche Last R; den Kondenstor C, solange die pn-Diode
D sperrt. Sobald die Leerlaufspannung der Wechselspannungsquelle um Vs groBer
als die Ausgangsspannung ¥, ist, wird der Kondensator wieder nachgeladen. Die
erreichbare Ausgangsspannung hingt vom Innenwiderstand R; der Wechselspan-
nungsquelle ab und berechnet sich bei Verwendung eines hinreichend grofien
Kondensators wie folgt:

R, .
VautL = VoutO : [1 - 'IEL] mit VoutO = \/3 ' Vin,eﬁ’ - VS . (253)
L

Als MaB fiir die Qualitét der Gleichrichtung dient die sog. Brummspannung, die
die Differenz zwischen maximaler und minimaler Ausgangsspannungsamplitude
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angibt (vgl. Abb. 2.47). Die Brummspannung V3, berechnet sich abhingig von
der Schaltungsdimensionierung und der Eingangsspannungsfrequenz f;, zu:

Vbrss = Iout 1-4 "R_t . (254)
C- f;'n RL

Der Eingangs- und Ausgangsspannungsverlauf bei Einweggleichrichtung ist in
Abb. 2.47 schematisch dargestellt.

Abb. 2.47. Eingangs- und Ausgangsspannungsverlauf bei Einweggleichrichtung

Auf Grund des ungiinstigen Verhéltnisses von Nachlade- zu Entladezeit des
Kondensators C sinkt die Ausgangsspannung V,,, schon bei geringer Ausgangslast
R, stark ab. Die Einweggleichrichtung ist demnach nur bei geringen Ausgangs-
strémen sinnvoll einsetzbar.

2.8.2 Zweiwegbriickenschaltung

Eine Verbesserung des Verhélitnisses von Nachlade- zu Entladezeit gegeniiber des
in Abschn. 2.8.1 betrachteten Einweggleichrichters erfolgt durch Aufladen eines
Kondensators C sowohl wihrend der positiven als auch wihrend der negativen
Halbwelle der Eingangsspannung V;,. Dies wird durch die sog. Zweiwegbriicken-
schaltung (auch Graetzbriicke genannt) erreicht, deren Schaltungsprinzip in Abb.
2.48 dargestellt ist.

Iout

Vout RL

Abb. 2.48. Gleichrichter in Zweiwegbriickenschaltung (Graetzbriicke)
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Bei positiver Halbwelle der Eingangsspannung ¥, sind die Dioden D, und D;
leitend, bei negativer Halbwelle leiten D, und D,. Am Ausgang stellt sich dann ei-
ne pulsierende Gleichspannung V,,, ein. Die mittlere Last-Ausgangsspannung
VL, die liber dem Lastwiderstand R; abfillt, berechnet sich bei Verwendung ei-
nes hinreichend groflen Kondensators wie folgt:

(R .
VoutL = VoutO [1 - j} mit VoutO = ‘/3 Vin,eﬂ - 2VS . (255)
L

In Gl (2.55) bezeichnet R; den Innenwiderstand der Wechselspannungsquelle
und Vs die Schwellspannung der pn-Diode. Die Brummspannung ¥, als Ma8 fiir
die Qualitit der Gleichrichtung nimmt dann fiir die Zweiwegbriickenschaltung

folgenden Wert an:
Vbrss = Iout 14 Ri . (256)
2C- £, 2R,

Demnach besitzt die Zweiwegbriickenschaltung eine erheblich geringere
Brummspannung als der Einweggleichrichter und gestattet einen héheren Aus-
gangsstrom /.

2.8.3 Spannungsvervielfacher

Mit Hilfe der sog. Delon-Schaltung erfolgt eine Verdopplung der Eingangswech-
selspannung durch antiserielle Verschaltung von zwei Einweggleichrichtern (vgl.
Abschn. 2.8.1). Dazu sind zwei pn-Dioden D; und D; so gepolt, dass ein Konden-
sator C; wihrend der positiven Halbwelle und ein weiterer Kondensator C, wih-
rend der negativen Halbwelle der Eingangsspannung V;, aufgeladen werden. Beide
Kondensatoren sind in Reihe geschaltet, was bei gleicher Kondensatordimen-
sionierung (C;= C;,) zu einer Verdopplung des Eingangsspannungsscheitelwertes
iiber einer ohmschen Last R; fiihrt. Das Schaltungsprinzip der Delon-Schaltung ist
in Abb. 2.49 dargestellt.

Vin Cy ==) Vei
o, Vout |:| RL
Cz ==) Ve

D»
m o—

Abb. 2.49. Schaltungsprinzip zur Spannungsverdopplung mit Delon-Schaltung
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Eine weitere Moglichkeit zur Spannungsverdopplung stellt die sog. Villard-
Schaltung dar. Wihrend der negativen Halbwelle der Eingangswechselspannung
V., wird ein Kondensator C; iiber einer pn-Diode D; auf die Amplitude des Ein-
gangsspannungsscheitelwerts aufgeladen. Wahrend der positiven Halbwelle sperrt
die Diode D; und iber eine zweite Diode D, wird ein Kondensator C, auf die
Summe aus dem Eingangsspannungsscheitelwert und der Kondensatorspannung
Vcr aufgeladen, wobei ndherungsweise eine Verdopplung des Eingangsspannungs-
scheitelwertes resultiert.

Das Schaltungsprinzip der Villard-Schaltung ist in Abb. 2.50a dargestellt. Es
bietet den Vorteil der Kaskadierbarkeit. In Abb. 2.50b eine entsprechende kaska-
dierte Villard-Schaltung zur Spannungsvervierfachung abgebildet.

D4 Iout
Co==
Ds;
[l
a) Y
Ciz= V, [] R
V, 3 out L
< D2 lout C D
o—t N . o—-1Il N
H 1 1 1
Cy
Vin D1/N\ CoTF Vou Ru Vi Di/N C.T
y
o) o O—

Abb. 2.50. Schaltungsprinzipien der Spannungsvervielfachung a) Spannungsverdopplung
mit Villard-Schaltung und b) Spannungsvervierfachung mit Kaskadenschaltung

Bei der kaskadierten Villard-Schaltung wird wihrend der negativen Halbwelle
der Eingangsspannung V;, der Kondensator C; tiber die pn-Diode D; auf den dop-
pelten Eingangsspannungsscheitelwert aufgeladen. Wihrend der positiven Halb-
welle fillt dann iiber der chmschen Last R; niherungsweise der vierfache Schei-
telwert der Eingangswechselspannung ab, die sich aus den verdoppelten Span-
nungen iiber den Kapazititen C, und C, zusammensetzt. Zur weiteren Erhéhung
der Ausgangsspannung koénnen weitere Stufen zur Kaskadenschaltung hinzugefiigt
werden.

2.8.4 Frequenzmodulation

Die Steuerung der Resonanzfrequenz eines Schwingkreises erméglicht z. B. die
Modulation einer hochfrequenten Trigerfrequenz mit einem niederfrequenten
Signal (Frequenzmodulation). Die Variation der Resonanzfrequenz wird dabei mit
Hilfe einer Kapazititsdiode (vgl. Abschn. 2.7.5) realisiert, deren Arbeitspunkt
durch die niederfrequente Spannung Vy,, verdndert wird. Die Prinzipschaltung ei-
nes Parallelschwingkreises mit steuerbarer Resonanzfrequenz ist in Abb. 2.51
dargestellt.
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Abb. 2.51. Frequenzmodulation im Parallelschwingkreis durch eine Kapazitétsdiode

Die Kapazitit C; und der Widerstand Ry bewirken eine Entkopplung der Span-
nungsquelle ¥y, von dem aus L; und C, bestehenden Parallelschwingkreis. Die
von der niederfrequenten Spannung ¥y, abhingigen Resonanzfrequenz f; des
Schwingkreises berechnet sich dann wie folgt:

1
27['\/L1'(C2+CS(VVar)) ‘

In GI. (2.59) bezeichnet Cy die Sperrschichtkapazitit (vgl. Abschn. 2.5.1) der
Kapazititsdiode D, wobei C; kleiner als die Entkoppelkapazitit C, ist (Cs << C)).
Der Bereich, in dem die Frequenz des Schwingkreises moduliert werden kann, ist
abhingig vom Verhéltnis der minimalen zur maximalen Sperrschichtkapazitit der
Kapazititsdiode.

Jo(Vyar )= (2.57)

2.8.5 Spannungsbegrenzung
Eine Spannungsbegrenzung mit Hilfe von Z-Dioden (vgl. Abschn. 2.7.2) wird mit

der in Abb. 2.52a dargestellten Schaltung erreicht, wobei zwei Z-Dioden D; und
D; antiseriell verschaltet sind.

2) b) Vb
VootVpo b e

Vin Vou Re
D/, RVRVAR BN \ Y A

Abb. 2.52. a) Spannungsbegrenzungsschaltung mit Zenerdioden und b) beispielhafter Ein-
gangs- und Ausgangsspannungsverlauf fiir D; # D,

Im dargestellten Beispiel wird eine Eingangswechselspannung V;, begrenzt,
wobei die in Abb. 2.52b dargestellte Ausgangsspannung V,,, iiber der ohmschen
Last R; resultiert. Unabhingig von der Polaritit der Eingangsspannung V;, ist je-
weils eine der Dioden in Flusspolung und die andere in Sperrpolung. Bei Uber-
schreiten der jeweiligen Zenerspannung Vz; bzw. V7, wird der Schaltungszweig
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der antiseriell geschalteten Dioden niederohmig. Durch die damit verbundene
Stromzunahme vergroBert sich der Spannungsabfall iiber dem Vorwiderstand Ry
und begrenzt somit den Spannungsabfall iiber dem Lastwiderstand R; in den
Grenzen (-Vz;- Vi) £ Vour £ (Vzo+Vr2), wobei Vi und Vi die jeweiligen Fluss-
spannungen der Dioden D; und D, sind. Auf Grund der dabei umgesetzten Leis-
tung muss bei der Dimensionierung der Schaltung die Verlustleistung der verwen-
deten Dioden beriicksichtigt werden.

Das Schaltungsprinzip in Abb. 2.52a wird insbesondere als Uberspannungs-
schutzschaltung (Schutz vor Spannungsspitzen) verwendet. Auf Grund der Tem-
peraturabhéngigkeit von Z-Dioden ist die Nutzung dieser Schaltung als Span-
nungsreferenz nur eingeschrankt geeignet.



3 Bipolartransistoren

Der sog. Bipolartransistor besteht aus zwei pn-Ubergingen, die antiseriell auf ei-
nem Substrat angeordnet sind und ein gemeinsames Mittengebiet nutzen. Ausge-
hend vom Aufbau und der Funktionsweise von Bipolartransistoren werden in die-
sem Kapitel die Strom-Spannungs-Charakteristika, Durchbruchsmechanismen und
technologische Realisierung dieser Bauelemente betrachtet. Neben dem Schalt-
verhalten und Netzwerkmodellen wird weiterhin der Einsatz von Bipolartransisto-
ren in ausgewidhlten Schaltungsbeispielen beschrieben.

3.1 Aufbau und Funktionsweise des Bipolartransistors

3.1.1 Aufbau des Bipolartransistors

Bipolartransistoren bestehen aus zwei benachbarten pn-Ubergiéingen, die iiber ein
gemeinsames Mittengebiet verfligen, das als Basis (B) bezeichnet wird. Die au-
Benliegenden Gebiete werden als Emitter (E) und Kollektor (C) bezeichnet. Man
unterscheidet beim Bipolartransistor Strukturen der Schichtfolge npn und pnp. Der
schematische Aufbau eines npn- und pnp-Bipolartransistors und die zugehdrigen
Schaltsymbole sind in Abb. 3.1 dargestellt.

B B

Abb. 3.1. Schematischer Aufbau und Schaltsymbol a) eines npn-Bipolartransistors und
b) eines pnp-Bipolartransistors

Auf Grund der geringen Basisweite gegeniiber der Diffusionsldnge findet eine
wechselseitige Beeinflussung der pn-Ubergiinge statt. Die Basis dient als Steuer-
elektrode, iiber die der sog. Transferstrom zwischen Emitter und Kollektor
gesteuert werden kann. In den weiteren Betrachtungen wird, soweit nicht anders
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vermerkt, von einem npn-Bipolartransistor ausgegangen. In Abb. 3.2 ist der
beispielhafte Querschnitt eines npn-Bipolartransistors dargestellt, der in Silizium-
Planartechnik (vgl. Abschn. 3.4) hergestellt ist.

Emitterkontakt n-Si (Emitter)

Basiskontakt~3

p-Si (Basis) n-Si (Kollektor)
Kollektorkontakt ~| n'-Si |

Abb. 3.2. Beispielhafter Querschnitt eines npn-Bipolartransistors in Silizium-Planartechnik

3.1.2 Bipolartransistor im thermodynamischen Gleichgewicht

Der Bipolartransistor befindet sich im thermodynamischen Gleichgewicht, wenn
keine externe Spannung anliegt (Basis-Emitter-Spannung Vzg=0, Kollektor-
Basis-Spannung Vi = 0). Dann bilden sich die in Abb. 3.3a dargestellten Raum-
ladungszonen £z und £z zwischen Emitter und Basis sowie zwischen Kollektor
und Basis aus (pg =Xp; - Xy und £cg = Xy2- Xp2). Die Ausdehnung der Raumla-
dungszonen ist vom Dotierungsprofil abhéingig, welches in Abb. 3.3b beispielhaft
dargestellt ist.

a) {«—N-Si—>{«-p-Si-r{+—Nn-Si —»
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Abb. 3.3. a) Raumladungszonen im npn-Bipolartransistor bei thermodynamischem Gleich-
gewicht (Vzg= Vg =0) b) beispielhaftes Dotierungsprofil und c¢) Bénderschema
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Die sich im thermodynamischen Gleichgewicht einstellenden Bandverldufe
sind im Binderdiagramm Abb. 3.3c dargestellt. Dabei liegt das Ferminiveau Er
des Emitter-, Basis- und Kollektorgebietes jeweils auf dem gleichen Energieni-
veau. Es findet kein Stromfluss statt. Im Bereich x,; < x < x,; ist die Basis neutral
(bei homogen dotierter Basiszone), d.h. die Raumladungsdichte besitzt den Wert
p(x) = 0. Die Lange dieses Bereiches wird neutrale Basisweite w genannt. Die
neutrale Basisweite im thermodynamischen Gleichgewicht (Vg = Vcp=0) wird
mit wy bezeichnet.

3.1.3 Bipolartransistor in Vorwértsbetrieb

Befindet sich der pn-Ubergang zwischen Emitter und Basis in Flusspolung (Basis-
Emitter-Spannung V3z > 0), so werden vom Emitter Majorititstriger (Elektronen)
in die Basis injiziert, die dann vom pn-Ubergang wegdiffundieren. Aufgrund der
geringen Weite der Basis diffundieren diese injizierten Ladungstriger zum in
Sperrpolung betriebenen pn-Ubergang zwischen Basis und Kollektor (Kollektor-
Basis-Spannung V¢ < 0). Hier werden sie als Teil des Sperrstroms zum Kollektor
hin abgesaugt. Dieser Transferstrom I, der ndherungsweise dem Kollektorstrom
Ic entspricht, wird sehr stark von der Basis-Emitter-Spannung V3, beeinflusst. Die
Abhingigkeit dieses Stroms von der Kollektor-Basis-Sperrspannung Vcp ist
dagegen gering. Das Ansteuerungsprinzip des Bipolartransistors und das Bénder-
diagramm fiir diesen sog. Vorwdrtsbetrieb (Var > 0, Vg <0) ist in Abb. 3.4 dar-
gestellt.
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neutrale’] <-— c
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Abb. 3.4. Ansteuerungsprinzip und Bénderschema eines npn-Bipolartransistors in Vor-
wirtsbetrieb (Vae> 0, Vg <0)

Die Minorititstragerverteilung eines Bipolartransistors im Vorwirtsbetrieb ist
in Abb. 3.5 verdeutlicht. Dabei werden die Ladungstrigerverteilungen fiir die
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neutrale Basis und die neutralen Zonen des Emitter- und Kollektorgebietes be-
trachtet, aus denen sich nachfolgend die Strome des Bipolartransistors ermitteln
lassen.

NP§{ n-Si n-Si

1
is le—— Kollektor

v _Pnco
el

Pneo Xn1Xpr  Xp2 X Prc(X) X

Abb. 3.5, Minorititstrigerverteilung eines npn-Bipolartransistors in Vorwirtsbetrieb
(Vs> 0, Vep<0)

Die Minoritdtstrigerdichten am emitterseitigen Rand der neutralen Basis wer-
den durch das dort vorherrschende Potential bestimmt und sind somit von der Ba-
sis-Emitter-Spannung Vjz abhingig. Fiir die Minoritétstragerdichte n,p in der neu-
tralen Basis am emitterseitigen Rand x = x,,; und fiir die Minorititstrigerdichte p,z
im Emittergebiet am basisseitigen Rand x = x,; gilt entsprechend Gl. 2.14 bzw.
Gl 2.15:

= Ver _ Ver
"pB ¥=x, "pBo .exP(V—,ﬂj und an|x:xnl =Myupo 'exP(V—ﬂ . (3.1)

Am kollektorseitigen Rand der neutralen Basis ist die Minoritétstrigerdichte
n,z sehr gering, da der pn-Ubergang zwischen Basis und Kollektor in Sperrrich-
tung gepolt ist (Vg < 0). Die Minoritétstrigerdichte n,5 in der neutralen Basis am
kollektorseitigen Rand x = x,, und die Minorititstragerdichte p,c im Kollektorge-
biet am basisseitigen Rand x = x,,; sind jeweils von der Kollektor-Basis-Spannung
Vcp abhingig und werden wie folgt bestimmt:

- Ves _ Ve
an X=X, - npo QXP[V_ﬂ] und pnc|x=x"2 =R, ‘exp(V—ﬂ . (32)

Da der pn-Ubergang zwischen Basis und Kollektor gesperrt ist, sind beide Wer-
te sehr gering und in der linearen Darstellung in Abb. 3.5 ndherungsweise Null.

Innerhalb der neutralen Basis existiert gemédf} Gl. (3.1) und Gl. (3.2) ein starkes
Minorititstrigerkonzentrationsgefille. Auf Grund der erheblich gréBeren Diffu-
sionslinge der Elektronen gegeniiber der neutralen Basisweite (L, >> w) ergibt
sich fiir den in Abb. 3.5 dargestellten Verlauf der Minorititstrigerdichte 7,z(w)
innerhalb der neutralen Basis ndherungsweise die folgende Beziehung:

(x—xpl)

nop(W)=npg(x=x, )~ g (X=%,1). (3.3)
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Dieses Minorititstrigerkonzentrationsgefidlle in der neutralen Basis stellt die
Ursache fiir die Ladungstrigerdiffusion vom Emittergebiet in das Kollektorgebiet
dar. Der dadurch resultierende Diffusionsstrom bzw. Transferstrom [, der nihe-
rungsweise dem Kollektorstrom /¢ entspricht, berechnet sich unter Berticksichti-
gung der Emitterfliche 4 und der Diffusionskonstante D, gemaf Gl. (3.4). Dabei
wird von einer konstanten Dotierungsdichte in den Bahngebieten ausgegangen
und die pn-Ubergéinge werden als abrupt angesehen.

e A-D, ny

ITzICz

w w-N, V_,y

x=x, _e A-D, n} _exp(VBEJ 34

Wegen der exponentiellen Abhingigkeit geniigt eine kleine Anderung der Ba-
sis-Emitter-Spannung V5, um einen groBen Kollektorstrom /¢ zu steuern oder zu
schalten. Sowohl die Rekombination in der Basis als auch die Generation und Re-
kombination in den Raumladungszonen wurden in Gl. (3.1) - (3.4) vernachléssigt.
Weiterhin wurden die Bahnwiderstinde nicht beriicksichtigt. Die Niherung eines
konstanten Gradienten der Minorititstragerkonzentration in GI. (3.3) gilt fiir den
Fall, dass der Basisstrom gegeniiber dem Transferstrom /r vernachldssigbar ist.

Die vom Emitter zum Kollektor diffundierenden Ladungstrager haben eine be-
grenzte Aufenthaltsdauer in der Basiszone. Die mittlere Laufzeit wird Basistran-
sitzeit 73 genannt. Sie ergibt sich aus der neutralen Basisweite wy und der Diffusi-
onskonstanten D, wie folgt:

W

Tg = . 3.5
#72.p, 32)

Fiir eine sichere Funktionsweise des Bipolartransistors muss die Basistransitzeit
sehr viel geringer sein als die Minorititstrigerlebensdauer in der Basis (73 << 7,).

Neben der Ladungstragerdiffusion vom Emitter zum Kollektor treten weitere
Mechanismen auf, die am Ladungstrigertransport des Bipolartransistors beteiligt
sind. Einige Ladungstrager rekombinieren in der Basis mit Majoritétstrigern, was
zu einem Rekombinationsverlust fithrt und durch einen zusitzlichen Basisstrom-
anteil /zp ausgeglichen werden muss. Weiterhin werden Majorititstriger aus der
Basis in den Emitter injiziert, woraus ein Stromanteil /; resultiert. In Abb. 3.6
sind die Stromanteile, die am Ladungstragertransport des Bipolartransistors betei-
ligt sind dargestellt.
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Abb. 3.6. npn-Bipolartransistor mit Stromkomponenten, die neben dem Transferstrom /7
am Ladungstragertransport beteiligt sind
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Als weiterer Effekt tritt auch bei gesperrtem pn-Ubergang zwischen Kollektor
und Basis ein Sperrstrom Iz auf. Dadurch steigt der Kollektorstrom I an, ohne
dass dies vom Emitter beeinflusst werden kann.

Der Basisstrom [p des Bipolartransistors setzt sich aus den beschriebenen
Stromanteilen wie folgt zusammen:

Ip=1Igp+Ipp+1Ipc. (3.6)

Im Vorwirtsbetrieb des Bipolartransistors ist der Stromanteil Iz zumeist sehr
gering und bei hinreichend geringer Basisweite iiberwiegt meist der Stromanteil
Ipr gegeniiber Ipp. Der Basisstrom /p ist demnach nur noch von dem zum Emitter
flieBenden Locherstrom Ipp abhéngig (Iz = Ipg). Der Strom Ipg ist der Vorwirts-
strom des pn-Uberganges zwischen Emitter und Basis, der jedoch geringer als der
Vorwirtsstrom eines herkémmlichen pn-Uberganges ist, was durch den Abfluss
des Transferstroms Ir zum Kollektor begriindet ist. Der Strom Iz ist in gleicher
weise wie der Kollektorstrom I von der Basis-Emitter-Spannung Vzy abhingig

(IBE ~ exp( VBE/ Vg)

3.1.4 Beschaltungsarten

Der Bipolartransistor kann in drei wesentlichen Beschaltungsarten betrieben wer-
den. Die bedeutendste Beschaltungsart ist die sog. Emitterschaltung (Abb. 3.7a).
Neben der Emitterschaltung existieren weiterhin die Basisschaltung (Abb. 3.7b)
und die Kollektorschaltung (Abb. 3.7¢). Wird der Bipolartransistor beschaltet,
dann nutzen der Eingangs- und Ausgangskreis der Schaltung jeweils einen An-
schluss des Transistors gemeinsam. Dieser Anschluss wird wihrend des Steuer-
vorganges auf konstantem Potential gehalten und gibt der zugehérigen Schaltung
den Namen.

a) Vee b)
Vee
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Abb. 3.7. Beschaltungsarten des Bipolartransistors a) Emitterschaltung b) Basisschaltung
¢) Kollektorschaltung

Bei der Emitterschaltung (Abb. 3.7a) liegt der Emitter auf konstantem Potential
(hier Massepotential) und der Kollektorstrom /o wird iiber den Basisstrom /5 ge-
steuert. Die Emitterschaltung zeichnet sich durch eine sehr hohe Spannungsver-
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stirkung 4z aus, die liber das Verhiltnis von Ausgangsspannungsinderung 4V,,,
und Eingangsspannungsinderung 4V;, bestimmt wird. Aus Gl. (3.4) folgt:

_Wou __Ic R, ' (3.7)

B AVm Vz9

VE

Die Spannungsverstirkung ist somit proportional zum Lastwiderstand R;. Die
Stromverstirkung Az einer Emitterschaltung ist ebenfalls sehr hoch und berechnet
sich wie folgt:

Ap=—"F=—. (3.8)

Bei der Basisschaltung (Abb. 3.7b) liegt die Basis des Bipolartransistors auf
konstantem Potential (z. B. Massepotential) und der Kollektorstrom /- wird durch
den eingeprigten Emitterstrom /5 bestimmt. Somit findet keine Stromverstirkung
App statt und es gilt:

1 A —1
IE AIE

Die Spannungsverstirkung 4,5 eines Bipolartransistors in Basisschaltung ist
dagegen ebenso hoch wie bei der Emitterschaltung und kann iiber das Verhiltnis
von Ausgangsspannungsinderung AV,,, und Eingangsspannungsénderung 4V,
ermittelt werden:

A Vout

4 Vin VI9

_IC'RL

Ayp (3.10)

Bei der Kollektorschaltung (Abb. 3.7¢), die auch Emitterfolger genannt wird,
liegt der Kollektor auf Betriebsspannungspotential Ve und der Emitterstrom I
wird iiber den Basisstrom /p gesteuert. Die Stromverstirkung A4, einer Kollektor-
schaltung entspricht daher niherungsweise der Stromverstirkung in Emitterschal-
tung:

Ig
Ip

Die Basis-Emitter-Spannung ist im Vorwirtsbetrieb etwa gleich der Schleusen-
spannung (V35 = 0,65V). Das Emitterpotential folgt daher der Eingangsspannung
(Emitterfolger) und es tritt ndherungsweise keine Spannungsverstirkung auf:

A Vout
Aye 27, 1. (3.12)
Die dargestellten Beschaltungsarten des Bipolartransistors dienen im folgenden
der Bestimmung weiterer Transistormerkmale, die schaltungsabhiingig sind. Die
Emitterschaltung besitzt auf Grund ihrer hohen Spannungs- und Stromverstiarkung
schaltungstechnisch die grofte Bedeutung. Ausgewihlte Grundschaltungen mit
Bipolartransistoren werden in Abschn. 3.7 behandelt.
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3.2 Strom-SpannUngs-Charakteristik des
Bipolartransistors

3.2.1 Transistorkennlinie

Das Ausgangskennlinienfeld (Abb. 3.8a) des Bipolartransistors in Emitterschal-
tung kennzeichnet die Abhingigkeit des Kollektorstroms I von der Kollektor-
Emitter-Spannung V¢r und macht die Arbeitsbereiche des Bipolartransistors mit
Vi als Parameter sichtbar. Die Arbeitsgerade im Ausgangskennlinienfeld wird
durch die Betriebsspannung Vec und den Kollektorstrom /¢ festgelegt, der durch
das Verhéltnis von Betriebsspannung zum Lastwiderstand R, bestimmt wird. Die
Eingangskennlinie des Bipolartransistors (Abb. 3.8b) charakterisiert den Zusam-
menhang zwischen Basisstrom [z und Basis-Emitter-Spannung V. Sie macht
sichtbar, dass eine geringe Anderung der Basis-Emitterspannung AV eine relativ
groBe Anderung des Basisstroms Al und damit eine groBe Anderung des Kollek-
torstroms Al in der Ausgangskennlinie (Abb. 3.8a) bewirkt.

a) lc) Sattigungsbereich b) Isi
|c=\LC£
R, :
AN Aktiver Bereich TVBE
e I
g +AVCE—> REN
\\
> - AVsE
Sperrbereich Vee Ve Vee

Abb. 3.8. a) Ausgangskennlinienfeld und b) Eingangskennlinie eines npn-Bipolartransistors
in Emitterschaltung

Im Sperrbereich des Ausgangskennlinienfeldes des Bipolartransistors sind bei-
de pn-Ubergiinge gesperrt, wodurch beidseitig keine InJektlon von Ladungstrigern
erfolgen kann; der Bipolartransistor im Schalterbetrieb ist im gedffneten Zustand.

Im aktiven Bereich (Vorwirtsbetrieb) befindet sich der pn-Ubergang zwischen
Basis und Emitter in Flusspolung und der pn-Ubergang zwischen Basis und Emit-
ter in Sperrpolung. Dadurch wird der Bipolartransistor im normalen Verstér-
kungsbereich betrieben. Unter der Bedingung Ve >>Vsund Vernachldssigung der
Bahnwiderstinde erhilt man fiir den Verlauf des Kollektorstroms /- die Bezie-
hung:

e-A-D, nyp

Wo

I =IES-exp(%] mit g = (3.13)

¢
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In Gl (3.13) bezeichnet Izs den Transfersittigungsstrom, der von der Diffu-
sionskonstanten D, der Elektronen, der Emitterfliche 4 und der neutralen Basis-
weite wy bei thermodynamischem Gleichgewicht (vgl. Abschn. 3.1.2) abhingt.
Der Grund fiir die Zunahme des Kollektorstroms /- bei steigender Kollektor-
Emitter-Spannung Vg liegt in der Erhéhung des Gradienten der Minorititstrager-
dichte in der Basis des Bipolartransistors. Dieser Effekt wird in Abschn. 3.2.2 n3-
her beschrieben.

Im Séttigungsbereich befinden sich beide pn-Ubergiinge des Bipolartransistors
in Flusspolung, wodurch ein unvollstindiges Absaugen bzw. eine Riickinjektion
von Ladungstragern stattfindet; der Bipolartransistor im Schalterbetrieb befindet
sich im geschlossenen Zustand. Dabei verbleibt eine Restspannung am Bipo-
lartransistor, die als Kollektor-Emitter-Sittigungsspannung Vcgs,, bezeichnet wird.
Sie berechnet sich beim idealen Transistor aus dem Spannungsabfall iiber den an-
tiseriell geschalteten, in Flusspolung betriebenen Dioden zwischen Basis und E-
mitter sowie zwischen Basis und Kollektor (Vezs.: = Ve - Vep). Beim realen Tran-
sistor besitzen die Bahnwiderstinde R und Rg des Kollektor- und Emittergebietes
(vgl. Abschn. 3.5.2) einen erheblichen Einfluss auf den Kollektorstrom I, sodass
sich fiir die Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung Vegs, des Bipolartransistors
folgender Zusammenhang ergibt:

VeEsa :(VBE_VCB)+[C'RC+IE ‘R . (3.14)

Der in der Eingangskennlinie Abb. 3.8b dargestellte Basisstrom 7z bezeichnet
die Differenz zwischen Kollektorstrom /- und Emitterstrom Iz. Fir die Kenn-
liniengleichung gilt unter Beriicksichtigung des Séttigungsstroms Igs und der
Stromverstirkung Az in Emitterschaltung (vgl. Abschn. 3.1.4) fir Vgz >> Vfol-
gender gendherter Zusammenhang [3.6]:

I 14
Ip=Ip—1, =5 exp “BE | 3.15
B c E Az P[Vﬂ ( )

3.2.2 Basisweitenmodulation

Eine ErhShung der Kollektor-Basis-Spannung V¢ bewirkt eine Ausdehnung der
Raumladungszone des pn-Uberganges zwischen Kollektor und Basis, wodurch
sich die neutrale Basisweite w des Bipolartransistors verringert. Bei konstanter
Minoritéitstrigerdichte 7,5 (x,;) am emitterseitigen Rand der Raumladungszone
nimmt der Gradient der Minoritétstréigerdichte #,5 in der Basis zu, was zu einem
Anstieg des Kollektorstroms /¢ fuhrt. Dieser Effekt wird Basisweitenmodulation
oder Early-Effekt genannt. Die Minorititstriagerverteilung n,z(w) in der neutralen
Basis fiir zwei unterschiedliche Kollektor-Emitter-Spannungen Vcg > Vg ist in
Abb. 3.9a dargestellt. Der Effekt der Basisweitenmodulation wird in den Aus-
gangskennlinien des Bipolartransistors durch die nicht horizontal verlaufenden
Kennlinien im aktiven Bereich sichtbar. Ein beispielhafter Verlauf der Ausgangs-
kennlinie eines npn-Bipolartransistors in Emitterschaltung bei konstantem Basis-
strom I mit und ohne Basisweitenmodulation ist in Abb. 3.9b dargestellt.



86 3 Bipolartransistoren

a)n , . b I
P | p-Si | feg + N-Si ) cl o
pB(Xp1) . ! Kollektor mit Basngwelten-
! modulation
H e E—
1
H ohne Basisweiten-
et 2B modulation
: ]
] ]
: : — 3) -
Y T, S8
Xp Xny X'np X -VEarly 0 Vce

Abb. 3.9. a) Minorititstrigerverteilung in der neutralen Basis fiir Kollektor-Emitter-Span-
nungen Veg > V' und b) Ausgangskennlinie eines npn-Bipolartransistors in Emitterschal-
tung bei konstantem Basisstrom 7 mit und ohne Basisweitenmodulation, Extrapolation der
Early-Spannung Vg,

Die Berechnung der von der Kollektor-Emitter-Spannung Ver > 0 abhéngigen
neutralen Basisweite w unter Beriicksichtigung der neutralen Basisweite wy bei
thermodynamischem Gleichgewicht erfolgt niherungsweise iiber die Beziehung:

we vy — |20 VD ~Ver| (3.16)
0 e'NA

Als Parameter fiir die Basisweitenmodulation dient die sog. Early-Spannung
Varty, die durch den Abszissenschnittpunkt bei Vg = -Via der zu Ic= 0 extrapo-
lierten Ausgangskennlinien ndherungsweise bestimmt wird (vgl. Abb. 3.9b).
Durch die Wahl der Dotierungskonzentrationen N¢ << Np kann die Basisweiten-
modulation gering gehalten werden.

3.3 Durchbruchsmechanismen

Entsprechend der Durchbruchsmechanismen von pn-Dioden (vgl. Abschn. 2.3)
treten auch am Bipolartransistor Durchbriiche auf, die einen starken Stromanstieg
bewirken. Im Folgenden wird neben dem Lawinendurchbruch der sog. Durch-
bruch zweiter Art und der sog. Punch-Through-Effekt beschrieben.

3.3.1 Lawinendurchbruch

Analog zur Wirkungsweise des Lawineneffektes an pn-Dioden (vgl. Abschn.
2.2.1) wirkt am Bipolartransistor der reversible Lawinendurchbruch an der Basis-
Kollektor-Diode des Bipolartransistors. Zu unterscheiden ist der Betrieb bei offe-
nem Emitter (I = 0) oder in Emitterschaltung bei offener Basis (/z = 0). Der erste
Fall entspricht dem Lawinendurchbruch der pn-Diode. Im zweiten Fall fliefit der
Sperrstrom durch die Basis-Emitter-Diode. Dabei gelangen Elektronen aus dem
Emitter in die Basis und der Sperrstrom wird durch die anwachsende Minoritits-
tragerdichte erh6ht. Damit tritt auch der Lawinendurchbruch in diesem Fall friiher
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auf. Erfolgt schaltungstechnisch keine Strombegrenzung, so kann aus dem Lawi-
nendurchbruch eine Zerstdrung des Bipolartransistors resultieren.

3.3.2 Durchbruch zweiter Art (thermischer Durchbruch)

Ebenso wie in der pn-Diode kann durch die mit dem Sperrstrom verbundene Er-
wéirmung ein thermischer Durchbruch des Bipolartransistors erfolgen. Besonders
bei offener Basis und Vorwirtsbetrieb wird dieser Effekt durch das Aufireten von
inhomogenen Temperaturverteilungen begiinstigt. Dabei konzentrieren sich hohe
Stromdichten auf einen sehr geringen Kristallbereich, wobei die Sperrschichttem-
peratur stark ansteigt (Hot Spot) und die Kollektor-Emitter-Spannung ¥z lokal
zusammenbricht. Findet keine Strombegrenzung durch die dufere Beschaltung des
Transistors statt, so steigt der Strom stark an und der Bipolartransistor wird zer-
stort. Dieser irreversible thermische Durchbruch wird als Durchbruch zweiter Art
bezeichnet. Er begrenzt die maximal zuldssige Verlustleistung P,,. des Bipo-
lartransistors im aktiven Bereich, wie beispielhaft im Ausgangskennlinienfeld ei-
nes npn-Bipolartransistors in Emitterschaltung in Abb. 3.10 dargestellt ist.

lck

lcmax F------=5 L _ PmaxL (Lawinendurchbruch)

\ \/Pmax,T (Therm. Durchbruch)

Vcemax Vce

Abb. 3.10. Ausgangskennlinienfeld eines npn-Bipolartransistors mit Kennzeichnung der
maximalen Verlustleistung bei Lawinendurchbruch P,,,; und Reduktion der maximalen
Verlustleistung durch thermischen Durchbruch P, r

Die durch eine lokale Leistungsdichtezunahme bedingte Sperrschichttempera-
turerhShung muss durch Wérmeleitung zu einer Wérmesenke ausgeglichen wer-
den. Je groBer der spezifische Widerstand der Basis ist, um so wahrscheinlicher ist
das Auftreten eines Durchbruchs zweiter Art.

3.3.3 Punch-Through-Effekt

Der Punch-Through-Effekt bezeichnet die Berithrung der Raumladungszonen zwi-
schen Basis und Kollektor sowie zwischen Basis und Emitter bei geringer metal-
lurgischer Basisweite. Dadurch werden Emitter und Kollektor kurzgeschlossen
und der Bipolartransistor kann nicht mehr iiber die Basis gesteuert werden. Durch
thermische Emission von Ladungstrigern [3.3] kommt es zu einem starken An-
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stieg des Kollektorstroms /. Durch die Wahl einer hinreichend groien Basisweite
des Bipolartransistors kann erreicht werden, dass der Lawineneffekt zeitlich vor
dem Punch-Through-Effekt einsetzt.

3.4 Technologische Realisierung

Die Prozessschritte zur technologischen Realisierung eines npn-Bipolartransistors
in Silizium-Planartechnik mit sog. selbstjustierender Emitter-Strukturierung sind
in Abb. 3.11 veranschaulicht.

1. Substrat: n*-Si

2. Epitaxie: n-Si

3. Oxidation: SiO2

4. Lithographie

5. Atzen einesFensters

'

6. Abscheiden p*-Poly-Si
{ n*-Si 1 7. Abscheiden SiO;

l

8. Lithographie
9. Atzen eines Fensters
| n*-Si | 10. Basis-Implantation

'

\ n*-Si |

p'-Poly-Si

p*-Poly-Si -
: 11. p"-Diffusion
\ :2 2 12. Abscheiden SiO;
-l
Spacer l
Si0z
p*-Poly-Si 13. Anisotropes Atzen
(nur vertikal)
| n*-si |
n*.gi n'-Poly-Si (Emitterkontakt) l
p*-Poly-Si 14. Abscheiden n*-Poly-Si
(Basiskontakt) 15. Strukturierung Emitter
p-Si 16. n*-Diffusion Emitter

| n’-Si \

Abb. 3.11. Typische Technologieschritte zur Herstellung eines npn-Bipolartransistors (Bei-
spiel fiir Silizium-Planarprozess mit selbstjustierender Emitter-Strukturierung)

Die Herstellung eines npn-Bipolartransistors erfolgt beispielsweise ausgehend
von einem n'-Silizium-Substrat, auf welches durch Epitaxie eine n-Si-Schicht auf-
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gewachsen wird. Durch anschlieBende thermische Oxidation wird eine SiO,-
Isolatorschicht erzeugt. Im néchsten Prozessschritt (Lithographie) wird Fotolack
aufgetragen und durch eine Maske mit UV-Licht bestrahlt (vgl. Abschn. 2.4).
Durch das bestrahlte Gebiet wird ein Fenster in die Isolatorschicht gedtzt und der
restliche Fotolack entfernt. Anschlieend wird ganzflachig eine Doppelschicht aus
p'-Poly-Silizium (Basiskontaktgebiet) und Oxid (SiO,) abgeschieden. Nach dem
folgenden Lithographieschritt wird ein Fenster in diese Doppelschicht geitzt,
durch welches die Basis-Implantation (p-Si) vorgenommen wird. Nach der Aus-
diffusion der Basiskontaktgebiete (p'-Si) wird an der Oberfliche der Struktur SiO,
abgeschieden. Durch vertikales anisotropes Atzen werden sog. Spacer erzeugt, die
eine Isolation des Basiskontaktgebietes (p'-Poly-Si) vom anschlieBend erzeugten
n’-Emitter-Diffusionsgebiet und des Emitter-Kontaktgebietes ermdglichen.

3.5 Netzwerkmodelle des Bipolartransistors

3.5.1 Sperrschicht- und Diffusionskapazitéat

Die spannungsabhingigen Sperrschichtkapazititen zwischen Basis und Emitter
sowie zwischen Kollektor und Basis entstehen durch Abtransport und Zuliefern
von Majorititstrigern am Rande der neutralen Zonen bei Anderung der Raumla-
dungszonenweite. Die Sperrschichtkapazititen Cs,, und Cse, berechnen sich iiber

die zugehdrigen Raumladungszonen £zz und £cp (vgl. Abschn. 2.1.2.1) zu:

_A'grgo A'grgo

c

S, und CSac =

(3.17)
BE fCB

Weiterhin tritt eine spannungsabhingige Sperrschichtkapazitit Cs, am pn-
Ubergang zwischen Kollektor und Substrat des Bipolartransistors auf.

Durch Speicherung von Diffusionsladungen in der Basis des Bipolartransistors
entsteht die Diffusionskapazitit (Basiskapazitit) Cp. Die Speicherung der Diffusi-
onsladung bei Anderung der Basis-Emitter-Spannung Vzz um AVpg ist in Abb.
3.12 veranschaulicht.

n-Si ;N p-Si ' i n-Si
Emitter | Basis ! ! Kollektor
: .
) 1}
Ang(xp,) P
] 1 !
1 ] 1
] 1 1
' i 1
1 1 !
1 1 !
1 ' !
]
i LgE v fos
h ] -
Xny Xp, Xpy Xny X

Abb. 3.12. Speicherung von Diffusionsladungen in der Basis eines npn-Bipolartransistors
(Entstehung der Diffusionskapazitit)
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Die sog. Basisladung Qg des Bipolartransistors berechnet sich in Abhéngigkeit
von der Minoritétstragerdichte ngy in der Basis bei thermodynamischem Gleich-
gewicht, der Basis-Emitter-Spannung Vg, der Emitterfliche 4 und der neutralen
Basisweite w wie folgt:

lQB|=l'e'A'n80'expV'i W (3.18)
2 Ve

Aus GL. (3.18) folgt fiir die Basiskapazitit Cy durch partielle Ableitung der Ba-
sisladung QOp nach der Basis-Emitter-Spannung Ve bei konstanter Kollektor-
Emitter-Spannung V¢ die nachfolgende Beziehung:

2
CB=|8QB|=_I_.8 A nBo.exp_I_/_BE W=___I_c__l'v_' (319)
9Vl 2 7, Vy 2-Vy Dy

GemilB Gl. (3.19) kann die Basiskapazitat Cp somit iiber den Kollektorstrom I,
die Temperaturspannung ¥, die neutrale Basisweite w und die Diffusionskonstan-
te D, der Elektronen in der Basis berechnet werden.

Die Diffusionsladung der Basiskapazitit Cp teilt sich in einen Emitter- und ei-
nen Kollektorladungsanteil auf. Der Ladungsanteil im Emitter entsteht durch Lo-
cherinjektion bei Vg > 0 und der Ladungsanteil im Kollektor wird durch Locher-
injektion bei Vg > 0 erzeugt [3.3]. Die resultierenden Diffusionskapazititsanteile
Cpy und Cg, sind mit der zugehdrigen Basis-Emitter-Diode bzw. Basis-Kollek-
tor-Diode verkniipft.

3.5.2 GroRsignalersatzschaltbild

Das Grofisignalverhalten des Bipolartransistors kann durch das Grofisignalersatz-
schaltbild in Abb. 3.13 beschrieben werden. Es enthilt eine gesteuerte Stromquel-
le, eine Basis-Kollektor- und Basis-Emitter-Diode sowie Diffusions- und Sperr-
schichtkapazititen.

SDCB

- CBca = CSCE Z

O

llc(VBE)
TCoe = Cspe W Dee
EOC OE

Abb. 3.13. GroBisignalersatzschaltbild eines npn-Bipolartransistors

Die spannungsgesteuerte Stromquelle I-(V3g) beschreibt den Steuereffekt des
Transfer- bzw. Kollektorstroms in Abhéngigkeit von der Basis-Emitter-Spannung.
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Die Basis-Emitter-Diode Dg; und Basis-Kollektor-Diode Dgc kennzeichnen das
Durchlass- und Sperrverhalten der pn-Uberginge des Bipolartransistors und bein-
halten damit das nichtideale Verhalten, das durch Leckstrdme entsteht. Parallel zur
Basis-Emitter- und Basis-Kollektor-Diode liegen jeweils die zugehérigen Sperr-
schichtkapazititen Cs,, und Cs., sowie die Diffusionskapazititsanteile Cp,,; und
Cpep (vgl. Abschn. 3.5.1).

Die Diode Dcs beschreibt das Verhalten des pn-Uberganges zwischen Kollektor
und Substrat. Parallel zur Diode Dcs liegt die zugehérige Sperrschichtkapazitit
CSCS'

3.5.3 Kleinsignalersatzschaltbild

Das Kleinsignalverhalten des Bipolartransistors beschreibt analog zur Kleinsig-
nalbetrachtung der pn-Diode (vgl. Abschn. 2.5.3) den Zusammenhang zwischen
kleinen Spannungsinderungen 4 Vg und A4V und den resultierenden Stroménde-
rungen Al und Alg. Dabei wird die Steuerwirkung der Basis-Emitter-Spannung
durch die sog. Steilheit g, und der Effekt der Basisweitenmodulation durch den
Ausgangsleitwert gy beschrieben. Das Kleinsignalersatzschaltbild eines Bipo-
lartransistors (ohne Beriicksichtigung des Bahnwiderstands- und Substrateinflus-
ses) ist in Abb. 3.14 dargestellt.

CO o C
= CBecs T Cscp dcs

BO - lgm'VBE H do
T CBse =T Csee Ose

EC O E

Abb. 3.14. Kleinsignalersatzschaltbild eines npn-Bipolartransistors (ohne Beriicksichtigung
des Bahnwiderstands- und Substrateinflusses)

Die in Abschn. 3.5.2 im GroBsignalersatzschaltbild (Abb. 3.13) dargestellten
Dioden Dgg und D¢ werden im Kleinsignalersatzschaltbild durch die Eingangs-
leitwerte ggz und gcp ersetzt:

dlgg dlgc
= und = . 3.20
EBE AV s 8cr Ve ( )

Der Leitwert gcg ist bei Vorwirtsbetrieb des Bipolartransistors vernachlassig-
bar klein. Er muss nur bei Flusspolung des Basis-Kollektor-pn-Uberganges be-
rlicksichtigt werden. Parallel zu den Eingangsleitwerten ggz und gcp liegen jeweils
die zugehdrigen Sperrschicht- und Diffusionskapazititen (vgl. Abschn. 3.5.1).

Als wesentliche GroBe zur Beschreibung des Kleinsignalverhaltens des Bipo-
lartransistors dient die Steilheit g, (auch Gain), die das Verhiltnis der Kollektor-
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stroménderung Al zur Anderung der Basis-Emitter-Spannung AV bei konstanter
Kollektor-Emitter-Spannung  V¢r angibt. Die spannungsgesteuerte Stromquelle
1c(Vg) des Grofisignalersatzschaltbildes (Abb. 3.13) wird somit durch eine lineare
Stromquelle (g, - vag) ersetzt. Die Steilheit g, eines npn-Bipolartransistors mit der
Fliche 4 wird mit Hilfe der Minoritétstragerdichte ngy in der Basis bei thermody-
namischem Gleichgewicht, der Diffusionskonstanten D,z von Elektronen in der
Basis und der neutralen Basisweite w wie folgt berechnet:

_e-A-Dyy mg, -exp(V—BE—j"l‘=l_c" (3.21)

Vcgp=const. w

al
gm =_C_
Vg

Parallel zur linearen Stromquelle (g, - vzz) wirkt der Ausgangsleitwert gy, der
den reziproken Ausgangswiderstand rcx des Bipolartransistors und damit die Stei-
gung der Ausgangskennlinie im Arbeitspunkt kennzeichnet:

o,

1 I
v

(3.22)

Vap=const. TcE VEarly

Die Berechnung des Ausgangsleitwertes erfolgt mit Hilfe der Early-Spannung
VEarty (vgl. Abschn, 3.2.2).

Insbesondere fiir hohere Frequenzen miissen zusétzlich die arbeitspunktabhéin-
gigen Bahnwiderstinde von Emitter, Basis und Kollektor im Kleinsignalersatz-
schaltbild beriicksichtigt werden, die jeweils in Serie zum entsprechenden Transis-
torkontakt geschaltet werden.

Neben den Elementen des Kleinsignalersatzschaltbildes sind die Verstirkungs-
eigenschaften von besonderer Bedeutung. Diese sind von der verwendeten Be-
schaltungsart (vgl. Abschn. 3.1.4) abhéngig. Die Kleinsignalstromverstirkung £ in
Emitterschaltung und die Kleinsignalstromverstirkung ¢ in Basisschaltung be-
rechnen sich iiber die Beziehungen:

Al Al
f="C und g=—"X. (3.23)
A, Al
Fiir niedrige Frequenzen (@ — 0) werden die Kleinsignalstromverstirkungen
bei Emitterschaltung mit £ und bei Basisschaltung mit ¢ bezeichnet, die wie
folgt bestimmt werden:

Al _i
T B

_ 1
1+8

-0

und Q, __AI_C

A = (3.24)

0

In Gl. (3.24) beschreibt dden sog. Basistransportfaktor, der sich iiber das Ver-
hiltnis aus Basisstroménderung zur Kollektorstromdnderung bei niedrigen Fre-
quenzen ergibt:

2

D . -w-

5= Al | _ e W PEo +i.(LJ ) (3.25)
AICL,HO Dyp-Lyg 1y 2 \ Ly
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Die Spannungsverstirkungen Az in Emitterschaltung und 4,5 in Basisschal-
tung berechnen sich analog Gl. (3.7) und Gl. (3.10) unter Verwendung der Steil-
heit g,, und des Lastwiderstandes R;, (vgl. Abb. 3.7) wie folgt:

AY, AV,
:Jz—gm'RL und AVE= CB

A
G AV g

~gn Ry (3.26)

Die Frequenzabhingigkeit der Verstirkung des Bipolartransistors in Emitter-
und Basisschaltung wird in Abschn. 3.5.4 niher beschrieben.

3.5.4 Grenzfrequenzen

Die Kleinsignalstromverstirkung eines Bipolartransistors ist frequenzabhingig.
Zur Spezifikation dieser Frequenzabhéngigkeit werden insbesondere die a+Grenz-
Sfrequenz f,, die B-Grenzfrequenz fz und die Transitfrequenz fr verwendet. Die
Frequenzabhingigkeit der Stromverstirkung eines Bipolartransistors und Kenn-
zeichnung der Grenzfrequenzen ist in Abb. 3.15 schematisch dargestellt.

log ||
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Abb. 3.15. Frequenzabhéngigkeit der Stromverstidrkung eines Bipolartransistors in Basis-
und Emitterschaltung mit Kennzeichnung der Grenzfrequenzen f, fz und f7

Die a-Grenzfrequenz bezeichnet die Frequenz, bei der die Kleinsignalstrom-
verstirkung || des Bipolartransistors in Basisschaltung auf den Wert N2 abge-
sunken ist. Dabei bezeichnet ¢y die Kleinsignalstromverstirkung fiir niedrige Fre-
quenzen (vgl. Abschn. 3.5.3). Fiir die a-Grenzfrequenz f,folgt [3.6]:

£ = CBBE
a

= . 3.27
ST (3.27)

Hierbei bezeichnet g;, die Steilheit gemiB Gl (3.21) und Cg,, den Diffusions-
kapazititsanteil der Basiskapazitit (vg. Abschn. 3.5.1).

Die Frequenzabhingigkeit der Kleinsignalstromverstirkung || eines Bipolar-
transistors in Emitterschaltung wird durch die B-Grenzfrequenz gekennzeichnet,
bei der die Stromverstirkung um den Wert 5 M2 abgesunken ist. Gemif3 Abschn.
3.5.3 bezeichnet £ die Kleinsignalstromverstirkung fir niedrige Frequenzen. Fiir
die B-Grenzfrequenz fzfolgt [3.2]:
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Tp=li-a) fy =T mit gy-2le| . (.29)

0 Algl, ., O
Die Transitfrequenz fr kennzeichnet die Frequenz, bei der die Kleinsignal-
stromverstirkung des Bipolartransistors in Emitterschaltung auf den Wert §=1
abgesunken ist. Die Transitfrequenz berechnet sich mit Hilfe der B-Grenzfrequenz
wie folgt:
1
2 * TB '

Jr=B-fp= (3.29)

Fiir die Charakterisierung des Hochfrequenzverhaltens von Bipolartransistoren
ist die Transitfrequenz eine maBigebliche Grofle. Sie wird gemaB Gl. (3.29) durch
die Basistransitzeit 73 (vgl. Abschn. 3.1.3) bestimmt. Fiir sog. Hochfrequenztran-
sistoren mit sehr geringer Basisweite gehen neben der Basistransitzeit auch die
Sperrschicht- und Diffusionskapazititen (vgl. Abschn. 3.5.1) und die Bahnwider-
stinde in die Bestimmung der Grenzfrequenzen ein.

Neben der Frequenzabhiingigkeit der Kleinsignalstromverstirkung ist das Fre-
quenzverhalten der Kleinsignalspannungsverstirkung (vgl. Abschn. 3.5.3) von
Bedeutung. Auf diese Frequenzabhingigkeit wird in Abschn. 3.7 schaltungsspezi-
fisch néher eingegangen.

3.6 Schaltverhalten des Bipolartransistors

Die dynamischen Eigenschaften eines Bipolartransistors werden iiberwiegend
durch die Anderung der gespeicherten Ladung bestimmt. Die Minorititstrigerver-
teilung np(x) in der Basis ist fiir einen Einschaltvorgang bei Stromsteuerung in
Abb. 3.16a und fiir einen Ausschaltvorgang bei Spannungssteuerung in Abb.
3.16b dargestellt.

a) ngj b) Ns |

0 w X 0 w X

Abb. 3.16. Minorititstrigerverteilung in der Basis eines npn-Bipolartransistors a) fiir Ein-
schaltvorgang bei Stromsteuerung und b) fiir Ausschaltvorgang bei Spannungssteuerung

Das Einschaltverhalten eines Bipolartransistors in Basisschaltung kann durch
den zeitlichen Verlauf des Kollektorstroms /- bei Einpragung eines Emitterstrom-
sprunges I charakterisiert werden. Dieses Verhalten ist in Abb. 3.17 veranschau-
licht.
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Abb. 3.17. Einschaltvorgang eines npn-Bipolartransistors in Basisschaltung a) zeitlicher
Verlauf des eingeprigten Emitterstromsprunges /r und b) resultierendes Zeitverhalten des
Kollektorstroms I

Nach dem Einschalten zum Zeitpunkt ¢ = ¢; steigt die Minoritétstrigerkon-
zentration np(x) in der Basis des Bipolartransistors solange an, bis auf Grund der
ebenfalls stirker werdenden Rekombination ein stationdrer Zustand der Minori-
titstragerkonzentration erreicht wird (vgl. Abb. 3.16a). Bei Eintreten dieses Zu-
standes zum Zeitpunkt ¢ = £, ist in der Basis die Basisladung O (Minoritétstréiger-
ladung) gespeichert, die aus der Basiskapazitit Cp resultiert (vgl. Abschn. 3.5.1).
Die Schaltzeit 73z des Einschaltvorganges eines Bipolartransistors in Basisschal-
tung stellt dann naherungsweise das Verhiltnis aus der Basiskapazitét zur Steilheit
gn (vgl. Abschn. 3.5.3) dar:

Cy w?
TIBz—=2 D
Em " nB

(3.30)

Zur Realisierung kurzer Schaltzeiten miissen Bipolartransistoren fiir Hochfre-
quenzanwendungen eine mdglichst geringe neutrale Basisweite w aufweisen.

Das Einschaltverhalten eines Bipolartransistors in Emitterschaltung kann bei
Einpriigung eines Basisstromsprunges I durch den resultierenden zeitlichen Ver-
lauf des Kollektorstroms I ermittelt werden (Abb. 3.18). Dabei muss die Basisla-
dung Qp durch den Basisstrom I aufgebracht werden. Im Vergleich zum Emitter-
strom I in Basisschaltung ist der Basisstrom I in Emitterschaltung um den Faktor
B (vgl. Abschn. 3.5.3) kleiner. Die volle Verstirkung erfolgt erst, nachdem die
Basisladung Q5 aufgebaut wurde. Fiir die Schaltzeit 7;z eines Bipolartransistors in
Emitterschaltung gilt daher:

w? Al
Z'DnB AIB '

Tie =73 Py = (3.31)

Zur Verkiirzung der Schaltzeit kann die Basis des Bipolartransistors {iber eine
Parallelschaltung aus einem Widerstand R; und einer Kapazitdt C angesteuert
werden (vgl. Abb. 3.18). Dazu wird die RC-Zeitkonstante 7zc ndherungsweise
gleich der Schaltzeit 7;; gewahlt (e = R;-C =755).
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VCC

Abb. 3.18. Schaltungsprinzip eines npn-Bipolartransistors in Emitterschaltung mit An-
steuerung der Basis iiber eine Parallelschaltung aus R; und C zur Verkiirzung der Transis-
torschaltzeit

Das Einschaltverhalten eines Bipolartransistors in Emitterschaitung mit An-
steuerung der Basis iiber eine Kapazitit C ist in Abb. 3.19 dargestellt. Dabei wird
sichtbar, dass die Basisladung Qj schneller aufgebaut wird, wodurch die Schaltzeit
auf 7’;g verkiirzt wird.

a) s
Qs
0 '(‘1 t2 to t=
b) lef UEs
mit;C ...... I
s ohne C
0t Gt .

Abb. 3.19. Einschaltvorgang eines npn-Bipolartransistors in Emitterschaltung mit Ansteue-
rung der Basis iiber eine Kaparzitit C a) eingeprégter Basisstromsprung /z und b) resultie-
rendes Zeitverhalten des Kollektorstroms /.

Der Ausschaltvorgang eines Bipolartransistors erfolgt iiber die Abnahme der
Minoritéitstrigerkonzentration in der Basis (vgl. Abb. 3.15b). Die Basisladung Qs
wird dabei abgebaut, was durch AbflieBen der Ladung iiber den Emitter oder
durch Rekombination erfolgt. Wird zum Zeitpunkt ¢ = # der Bipolartransistor
durch einen Spannungssprung abgeschaltet, so ergibt sich das in Abb. 3.20 darge-
stellte zeitliche Verhalten des Kollektor- und Emitterstroms.

Die Zeitkonstanten 75 und ¢ charakterisieren die Speicher- und Abfallzeit. In der
Speicherzeit ¢ fliefit zundchst noch ein niherungsweise konstanter Emittersperr-
strom Iz durch den pn-Ubergang zwischen Basis und Emitter des Bipolartran-
sistors.
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Abb. 3.20. Ausschaltvorgang eines npn-Bipolartransistors a) zeitlicher Verlauf des Kollek-
torstroms I und b) zeitlicher Verlauf des Emitterstroms /I

Ab dem Zeitpunkt ¢ = £, beginnen der Kollektorstrom /- und Emitterstrom /g
abzusinken. Dabei gibt die Abfallzeit ¢ an, zu welchem Zeitpunkt der Emitter-
sperrstrom I auf 10% seines Endwertes abgesunken ist.

Das Schaltverhalten ist insbesondere bei der Auslegung von Bipolartransistoren
als sog. Schalttransistoren von Bedeutung. Das Schalten von grofen Lasten mit
sog. Leistungsbipolartransistoren wird in Kap. 5 nédher betrachtet.

3.7 Bipolartransistor-Grundschaltungen

In den vorangegangenen Abschnitten wurden bereits die Beschaltungsarten des
Bipolartransistors (Emitter-, Basis- und Kollektorschaltung) beschrieben und die
entsprechenden schaltungsspezifischen Eigenschafien des Bipolartransistors hin-
sichtlich Verstirkungs- und Schaltverhalten hergeleitet. Nachfolgend werden wei-
tere Grundschaltungen mit Bipolartransistoren vorgestellt, deren wesentliche Ei-
genschaften charakterisiert und Einsatzgebiete beschrieben werden.

3.7.1 Darlington-Schaltung

Die sog. Darlington-Schaltung wird verwendet, wenn die Stromverstirkung eines
einzelnen Bipolartransistors nicht ausreicht. Sie ermdglicht die Steuerung eines
hohen Stroms im Ausgangskreis durch einen geringen Strom im Eingangskreis.
Dazu werden mehrere Bipolartransistoren gemdfl Abb. 3.21 so verschaltet, dass
der Emitter des Transistors T; mit der Basis des Transistors 7, verbunden ist und
die Kollektoren beider Transistoren kurzgeschlossen sind. Die Darlington-
Schaltung verhilt sich an ihren duleren Kontakten (B’, C’, E’) wie ein Einzeltran-
sistor jedoch mit hherer Stromverstirkung.
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b)

Abb. 3.21. Darlington-Schaltung a) Schaltungsprinzip und b) Schaltsymbol

Die Kleinsignalstromverstirkung 4’ einer Darlington-Schaltung ist anndhernd
gleich dem Produkt der Kleinsignalstromverstirkungen f; und £, der Einzeltran-
sistoren 7; und 73, da der Emitterstrom beider Transistoren gleich ist:

B =P p. (3.32)

Die Steilheit g’,, (vgl. Abschn. 3.5.3) einer Darlington-Schaltung berechnet sich
auf Grund der doppelten Basis-Emitter-Spannung zu:

ol . 1.
’ C C
=— = . 3.33
Em aVB' 5 VC,E, =const. 2- Vﬂ ( )

Der Eingangswiderstand r;, der Darlington-Schaltung wird iliber die Eingangs-
widerstdnde der Transistoren T; und 7, bestimmt. Sind sie fiir beide Transistoren
gleich (rgg = rze; = rzr,), S0 erhilt man fiir den Eingangswiderstand #;,,:

!Z,'_ , (3.34)

Em

Vi =Tgp =2 Fgp =

Der Ausgangswiderstand r,,; der Darlington-Schaltung berechnet sich mit Hilfe
des Ausgangswiderstandes r¢g, von Transistor 7 zu [3.5]:

2 .
Vour =Vorpr =§'7’CE2 mit rCE; = 7 . (335)

Dabei wird der Ausgangswiderstand rcz, des Transistors T, {iber die Early-
Spannung Vi, (vgl. Abschn. 3.2.2) festgelegt. Durch Ansteuerung des Transis-
tors T, liber den Emitter von Transistor 7; fliefit der Strom Ir; nur in die Basis von
Transistor 7, Daher kann beim Abschalten kein Abbau der Basisladung Qg des
Transistors 7; durch den Riickwirtsstrom des pn-Uberganges zwischen Basis und
Emitter erfolgen, wodurch die Schaltgeschwindigkeit der Darlington-Schaltung
reduziert wird. Durch Verwendung eines zusitzlichen Basis-Emitter-Widerstandes
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R (vgl. Abb. 3.21) zwischen Basis und Emitter des Transistors 7, kann dieser Ef-
fekt verringert werden.

Neben dem in Abb. 3.21 dargestellten Schaltungsprinzip ist auch eine komple-
mentire Anordnung von zwei Bipolartransistoren moglich (z. B. T; = pnp, T, =
npn). In diesem Fall berechnet sich die Kleinsignalstromverstirkung £’ und die
Steilheit g’,, analog Gl. (3.32) und Gl (3.33). Fiir den Eingangs- und Ausgangs-
widerstand #;, und r,,, der komplementiren Darlington-Schaltung resultieren fol-
gende Beziehungen:

' 1
Fipn =Fprpr ‘_'VBE, =ﬂ ‘gml und rout =rC:Er =3'FCE2. (3.36)

Die komplementire Darlington-Schaltung besitzt damit einen geringeren Ein-
gangs- und Ausgangswiderstand als die Darlington-Schaltung mit Bipolartran-
sistoren gleichen Typs.

3.7.2 Stromquelle und Stromspiegel

Durch Verwendung eines Bipolartransistors als sog. Konstantstromquelle kann ein
hoher differentieller Innenwiderstand (Ausgangswiderstand 7,,) erzielt werden,
der durch das Verhalten der Ausgangskennlinie des Bipolartransistors (vgl.
Abschn. 3.2.1) begriindet ist. Eine weitere Erhchung des Innenwiderstandes kann
durch Gegenkopplung erreicht werden. Das Schaltungsprinzip einer Konstant-
stromquelle, welches auf einer stromgegengekoppelten Emitterschaltung basiert,
ist in Abb. 3.22 dargestellt. Dabei wird in eine ohmsche Last R, der Strom /7,
eingeprigt, der nahezu unabhingig vom Spannungsabfall V,,, an der Last R, ist.

Vcc VCC

Abb. 3.22. Schaltungsprinzip einer Konstantstromquelle mit einem npn-Bipolartransistor in
stromgegengekoppelter Emitterschaltung

Der Ausgangsstrom I, der Konstantstromquelle berechnet sich dann mit den in
Abb. 3.22 dargestellten Spannungskomponenten wie folgt:

4 - . Vec R
Ly =seYo"Voe iy y, = Yo fs (3.37)
Re Ry R, +R,
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Der Wert des Konstantstroms I,,, kann bei gegebener Basis-Emitter-Spannung
Vgg durch das Widerstandsverhéltnis von R; zu R; eingestellt werden.

Der differentielle Ausgangswiderstand r,,, der Schaltung wird iber das Ver-
héltnis der Ausgangsspannungséinderung dV,,, zur Ausgangsstrominderung dl,,,
bestimmt und kann mit Hilfe der Kleinsignalsstromverstirkung £ in Emitterschal-
tung ermittelt werden:

Fout =— Wow _ rCE[I-f— PRy } mit rpp = Varty . (3.38)
dl o (R;//R; )+ rge + Ry I

out

Bei der Dimensionierung der Konstantstromquelle gibt man zundchst den
Spannungsabfall ¥z am Widerstand Ry vor. Je grofler dieser Spannungsabfall ge-
wihlt wird, desto hoher wird der Ausgangswiderstand r,,.. Gleichzeitig verringert
sich bei gegebener Betriebsspannung Ve der maximale Spannungsabfall V,,, am
Lastwiderstand R;. Der Spannungsteiler aus R, und R, wird mdoglichst niederoh-
mig ausgelegt, um den Ausgangswiderstand r,,, nicht merklich zu erthdhen.

Kompensiert man die Temperaturabhingigkeit des Basispotentials der Kon-
stantstromquelle, so erhélt man den sog. Stromspiegel. Diese Temperaturkompen-
sation wird durch Verwendung eines weiteren Bipolartransistors 7> mit kurzge-
schlossenem Basis- und Kollektoranschluss erreicht. Fiir die Spannungen des als
Diode betriebenen Transistors T, gilt dann Veg = Vgg > Vegse Das Schaltungs-
prinzip eines Stromspiegels mit zwei npn-Bipolartransistoren 7; und T ist in Abb.
3.23 dargestellt.

Vee Vee
R1 RL Vout
lin EB, lout ‘
n-2-ls | }n-21s
T2 -— —> Ty
Is g

Abb. 3.23. Schaltungsprinzip eines Stromspiegels mit zwei identischen npn-Bipolartran-
sistoren und Darstellung der auftretenden Stromkonstellation

Sind beide Bipolartransistoren 7; und T, identisch, so besitzen sie gemaf ihrer
Beschaltung nach Abb. 3.23 den gleichen Kollektorstrom (I¢; = Icz = Ly - 2-Ip).
Die Gleichheit der Kollektorstrome ist dabei nahezu unabhingig von der ohm-
schen Last R;, solange der Transistor T, im aktiven Bereich betrieben wird. Somit
wird der Strom durch den Transistor T, in Transistor 7; ,gespiegelt“. Fiir den
Ausgangsstrom I, folgt dann, dass dieser niherungsweise gleich dem Eingangs-
strom I, ist:

Ly=YeeVor 1 _5.1,=1,. (3.39)

out
RE
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Der differentielle Ausgangswiderstand 7, des Stromspiegels wird durch das
Verhiltnis von Ausgangsspannungsénderung dV,,, zur Ausgangsstrominderung
dl,, gekennzeichnet. Der Ausgangswiderstand des Stromspiegels wird dann durch
den Ausgangswiderstand r¢z; des Bipolartransistors 7; bestimmt (vgl. Abschn.
3.5.3), der mit Hilfe der Early-Spannung Vg,,,; berechnet werden kann:

Vo VEar by
Vot == =YVeg: = . (340)
o dl out ! out

Zur Erhohung des Ausgangswiderstandes 7, des Stromspiegels konnen jeweils
Widerstinde zwischen Masse und Emitter von 7; und T eingesetzt werden. Durch
Parallelschaltung von weiteren Transistoren lassen sich Vielfache des Eingangs-
stroms erzeugen.

Eine weitere Moglichkeit, einen hoch prizisen Stromspiegel mit sehr hohem
Ausgangswiderstand zu realisieren, stellt der sog. Wilson-Stromspiegel dar. Bei
dieser Schaltung wird der Ausgangsstrom 1, iiber den aus den npn-Bipolar-
transistoren T; und 7 bestehenden Stromspiegel riickgekoppelt. Das Schaltungs-
prinzip eines Wilson-Stromspiegels und die aufiretende Stromkonstellation ist in
Abb. 3.24 dargestellt.

Vee Vee

R1 E' RL Vout
Iinl

Iin-lw

Abb. 3.24. Schaltungsprinzip eines Wilson-Stromspiegels mit npn-Bipolartransistoren und
Darstellung der auftretenden Stromkonstellation

Der Ausgangsstrom I,,, des Wilson-Stromspiegels ist gleich dem Eingangs-
strom I;,. Der differentielle Ausgangswiderstand r,,, des Wilson-Stromspiegels
kann bei Verwendung von identischen Transistoren ndherungsweise mit Hilfe der
Kleinsignalstromverstirkung f in Emitterschaltung und des Ausgangswiderstan-
des r¢g; des Bipolartransistors 75 berechnet werden:

AV _Tce, P _
dI 2 2T

out

(3.41)
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3.7.3 Differenzverstarker

Der sog. Differenzverstirker dient zur Verstirkung der Differenz von zwei Ein-
gangsspannungen. Differenzverstirker weisen eine geringe Abhingigkeit der Aus-
gangsspannung gegeniiber Parameterstreuungen und Temperaturschwankungen
auf. Bei der Differenzverstirkerschaltung liegen die Eingangsspannungen an den
Basisanschliissen von zwei Bipolartransistoren 7; und T, deren Emitter verbun-
den sind, wobei die Summe der Emitterstrome Iz; und [z, mit einer Konstant-
stromquelle konstant gehalten wird (Iz= I, + Ir;). Das Schaltungsprinzip des Dif-
ferenzverstirkers ist in Abb. 3.25 dargestellt.

Vee Vee

Abb. 3.25. Schaltungsprinzip eines Differenzverstirkers mit npn-Bipolartransistoren und
Stromquelle

Sind die Eingangsspannungen V;,; und V;,, des Differenzverstirkers gleich, so
ergibt sich fiir die Emitterstrome der Bipolartransistoren Iz; = Ig; = Y2 Iz. Daraus
resultiert fiir die Kollektorstrome die Beziehung Ic; = Ic; = Y-Ip. Besitzt bei-
spielsweise die Eingangsspannung V;,; einen hoheren Wert als die Eingangsspan-
nung V;,;, so steigt der Kollektorstrom /c; an und der Kollektorstrom I, sinkt im
gleichen Mafle ab. Die Summe der Kollektorstrome bleibt dabei gleich (I¢; + I, =
Ig). Das Verhiltnis der Kollektorstrome berechnet sich dann fiir eine Eingangs-
spannungsdifferenz AV, wie folgt:

I Av,
e exp[V—’"] mit 4V, =V, -V, (3.42)

in2 -
ICZ s

Aus der Eingangsspannungsdifferenz 4V, resultiert die Ausgangsspannungs-
differenz A4V, die iiber die Kleinsignalstromverstirkung « in Basisschaltung, den
Kollektorstrom Iz und den Wert des Kollektorwiderstandes R bestimmt werden
kann:

AV, = Vs Vs =0 I - Re ~tanh( ;”; ] . (3.43)

Ty
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Der Verlauf der Kollektorstrome I¢; und I, sowie der Ausgangsspannungsdif-
ferenz AV, = V- Vourz ist in Abb. 3.26 in Abhingigkeit von der Eingangsspan-
nungsdifferenz AV}, dargestellt [3.1].

a) Ictilo2 b) AVourk

.................. - ole-Ret

0 AV,

'a'IE'RC L

0 AVin

Abb. 3.26. a) Verlauf der Kollektorstréme und b) Verlauf der Ausgangsspannungsdifferenz
A4V, eines Differenzverstirkers in Abhdngigkeit von der Eingangsspannungsdifferenz 4V,

Als wichtiges Merkmal dient die Differenzverstirkung Ap, die das Verhiltnis
der jeweiligen Ausgangsspannungsinderung dV,,,, bzw. dV,,,; zur Eingangsspan-
nungsinderung dV;, angibt und sich wie folgt berechnet:

WVous __ WVour _ 1, | Rerey | (3.44)
&y Ay 27" \Retry

D

Dabei bezeichnet g, die Steilheit der Bipolartransistoren. Der Ausgangswider-
stand r,,, eines Differenzverstirkers wird aus der Parallelschaltung des Kollektor-
Widerstandes Rc und des Ausgangswiderstandes r¢; des Bipolartransistors be-
stimmt;

. 14
Yo _ Reres g Fep = 'j“”y . (3.45)

Re +r1eg c

Die sog. Gleichtaktverstirkung A eines Differenzverstirkers berechnet sich
bei Beriicksichtigung des Innenwiderstandes 7; der Stromquelle wie folgt:

— dVoutI — dVoutZ _ _iR_C
T av, T AV, 2

H

mit ¥ = é Vit +Vin2)- (3.46)

Als weitere charakteristische Grofle des Differenzverstirkers dient die Gleich-
taktunterdriickung G, die das Verhiltnis von Differenzverstirkung A, und Gleich-
taktverstirkung A¢ darstellt und ndherungsweise dem Produkt aus der Steilheit g,
und dem Innenwiderstand »; der Konstantstromquelle entspricht:

A
G=~ZD—zgm-r,~. (3.47)
G

Ein typischer Verlauf des Frequenzganges der Differenzverstirkung 4, und der
Gleichtaktunterdriickung G eines Differenzverstirkers ist in Abb. 3.27 dargestellt
[3.51.
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Abb. 3.27. Typischer Verlauf des Frequenzganges der Differenzverstirkung A4, und
Gleichtaktunterdriickung G eines Differenzverstérkers

Der Differenzverstirker findet insbesondere Anwendung als Eingangsstufe von
sog. Operationsverstirkern, die in Kap. 4 anhand des Feldeffekttransistors ndher
beschrieben werden.



4 Feldeffekttransistoren

Die Funktion von Feldeffekttransistoren beruht auf dem Effekt, dass die Spannung
iiber einer isolierenden Schicht die Art und Dichte der beweglichen Ladungstriger
an der Grenzflache eines Halbleiters und damit die Leitfdhigkeit steuert. Dieser
Effekt wird Feldeffekt genannt. Zur Bestimmung der Spannungsabhingigkeit des
Feldeftektes wird das Bandermodell einer MOS (Metall-Oxid-Halbleiter)-Struktur
betrachtet und die priméren Parameter hergeleitet. Aufbauend auf den Eigenschaf-
ten der MOS-Struktur wird die Funktionsweise des MOS-Feldeffekttransistors
(MOSFET) beschrieben und die wichtigsten Merkmale, Modelle und die techno-
logische Realisierung dargestellt. Die schaltungstechnische Anwendung des MOS-
FETs wird anhand ausgewahlter Grundschaltungen erldutert.

4.1 MOS-Struktur

Die Funktionalitit des MOS-Feldeffekttransistors basiert auf den Eigenschaften
der MOS-Struktur, deren prinzipieller Aufbau in Abb. 4.1 dargestellt ist.

Gate © Halbleiter ——O Bulk

Abb. 0.1. Prinzipieller Aufbau einer MOS-Struktur

Ubliche Materialkompositionen einer MOS-Struktur sind Metall oder n**- bzw.
p-Poly-Silizium als Metallisierung, SiO, als Oxid und p- oder n-Silizium als
Halbleitersubstrat. Der Metallisierungskontakt wird als Gate bezeichnet; das Halb-
leitersubstrat wird Bulk genannt. Die zugehdrigen Spannungen sind die Gatespan-
nung Vg und Bulkspannung V. In den folgenden Betrachtungen wird, soweit nicht
anders vermerkt, von p-Silizium-Halbleitern mit n™*-Silizium-Gate ausgegangen.

4.1.1 MOS-Struktur im thermodynamischen Gleichgewicht
Auch ohne externe Spannung am Gate (Vg = 0) tritt innerhalb der MOS-Struktur

eine inhomogene Ladungsverteilung auf. Diese wird im nachfolgenden Bénder-
modell durch die aufiretende Bandverbiegung sichtbar.
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Abb. 4.2. Prinzip und Bandermodell einer MOS-Struktur bei thermodynamischem Gleich-
gewicht (V5= 0)

Die Ursache fiir die inhomogene Ladungsverteilung ist das aufiretende Kon-
taktpotential durch unterschiedliche Austrittsarbeiten des Gate- und Bulk-
Materials. Die Kontaktspannung setzt sich aus einer Spannung tiber dem Oxid und
einer Spannung {iber der Raumladungszone zusammen, die durch eine Bandver-
biegung sichtbar wird. Die Raumladungszone der Weite 45 enthélt negativ gelade-
ne Akzeptoren, deren Ladung durch Lécher nicht mehr kompensiert wird. Das Ga-
te 14dt sich positiv auf und es entsteht eine Potentialdifferenz {iber dem Oxid.

4.1.2 MOS-Struktur im Flachbandfall

Um einen vollig flachen Verlauf der Bandkanten im Béndermodell zu erhalten,
muss eine negative Spannung an das Gate der MOS-Struktur angelegt werden. Die
Spannung, bei der sich ein gerader Verlauf der Bandkanten einstellt, wird Flach-
bandspannung genannt. Die Flachbandspannung Vg stellt bei Verwendung von
Metall als Gatematerial die Differenz des Ferminiveaus Ef, im p-Typ-Halbleiter
und des Ferminiveaus Er . im Metall bezogen auf das Vakuumniveau £ dar und
berechnet sich wie folgt:

VFB=£'(EF,p_EF,Me)' 4.1

Fiir eine MOS-Struktur mit n™-Silizium-Gate erhilt man fiir die Flachband-
spannung:

Vg ==L (Ec—E,)~¢p <0| mit gy =L-(E,~Ep)=v, 4. (42)
e e n.

4
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Dabei bezeichnet E; das Eigenleitungs-Ferminiveau und E¢ die Energie der un-
teren Leitungsbandkante sowie ¢ das sog. Fermipotential. Uber das Fermipoten-
tial wird hier die Donatordotierungsdichte N4 mit der Eigenleitungsdichte n; in

Beziehung gebracht. Fiir einen n-Typ-Halbleiter gilt analog ¢r = -V- In(Np/n;).
In Abb. 4.3 ist das Béndermodell einer MOS-Struktur fiir den Flachbandfall mit
den charakteristischen Gréen dargestellt.

Ve = Vig O

p-Si “‘—TVEF 0

Abb. 4.3. Prinzip und Béndermodell einer MOS-Struktur im Flachbandfall (Vg = Vg # 0)

4.1.3 MOS-Struktur in Akkumulation

Im Akkumulationsfall (Vg < Vrp) lagern sich positive Ladungstriger (Locher) im
p-Silizium-Substrat unter dem Oxid an. Da diese Ladungstriager frei beweglich
sind, wird eine Flichenladung an der Halbleiteroberfliche erzeugt (Majorititstra-
geranreicherung). Die Flachenladungsdichte in Akkumulation kann mit Hilfe der
Gateoxidkapazitit C,, berechnet werden:

C,, =20 fox (4.3)

ox
th

wobei 1, die Dicke der Oxidschicht kennzeichnet. Fiir die Flichenladungsdichte
Qe p des p-Typ-Halbleiters bzw. Q 4x, des n-Typ-Hableiters resultiert dann:

QAkk, p= Cox (Veg =V5 ), 4.4

QAkk,n =~Cor (Veg —Vs)- 4.5)

Dabei bezeichnet Vg die Flachbandspannung und Vs die Gatespannung der
MOS-Struktur. Der Bénderverlauf fiir eine MOS-Struktur in Akkumulation ist in
Abb. 4.4 dargestellt.
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Abb. 4.4. Prinzip und Bindermodell einer MOS-Struktur in Akkumulation (Vg < Vgg)

4.1.4 MOS-Struktur in Verarmung

Im Verarmungs- bzw. Depletionfall (Vg < Vi < V) bewirkt die nun positive Ga-
teladung eine Majorititstrdgerverarmung an der Substratoberfliche. Die verblei-
benden negativen, fest gebundenen Ionen bilden eine rdumlich verteilte Ladung
und es prégt sich eine Sperrschicht (Depletion-Schicht) aus. Die Flachenladungs-
dichte Op im Depletionfall berechnet sich aus der Akzeptordotierungsdichte N,
und der Lange der Raumladungszone £, wie folgt:

Op=-e-Ny-Lp. (4.6)

Die Potentialdifferenz ¥, iiber dem Oxid (vgl. Abb. 4.5) kann dann mit Hilfe
der Gateoxidkapazitit C,, gemiB Gl. 4.3 ermittelt werden:

1% ____'__Q_Q_'

ox 4.7
C. (4.7

Die Potentialdifferenz iiber der Raumladungszone entspricht bei einer Bulk-
spannung von Vz = 0 dem Grenzflichenpotential ¢ mit:

"N, -0%
¢S=..w‘ (48)
2'80’€Si

Das Bindermodell einer MOS-Struktur im Depletionfall mit dem zugehdrigen
Potentialverlauf ¢(x) ist in Abb. 4.5 dargestellt.
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Vegn< Vg < Vg p-Si —iVB =0
9(x) Vv
0X|
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Abb. 4.5, Prinzip und Bindermodell einer MOS-Struktur in Depletion (Vg < Vg < V)

Die Bandkanten im Depletionfall sind nahe der Grenzfliche Oxid/Halbleiter
nach unten gebogen, so dass E;(x =0) - Er < e ¢r ist. Fiir die Ladungstriagerdich-
ten pg und ng an der Grenzflache Oxid/Halbleiter gilt dann pg < p,o und ng> ny.

4.1.5 MOS-Struktur in Inversion

Im Inversionsfall (Vi 2 Vr) ist die Gatespannung an der MOS-Struktur so hoch,
dass E;(x =0) = Er an der Grenzflache gilt. Dann nimmt dort die Ladungstriger-
dichte der Elektronen den Wert der Ladungstrigerdichte der Locher an (ng = ps =
n,). Bei E;(x = 0) < EF stellt sich ng > n; > pgein; man spricht dann von Inversion.
Ist die Elektronendichte ng an der Grenzfliche klein gegeniiber der Akzeptordotie-
rungsdichte (ng < Ny), so hat ng nur einen sehr geringen Einfluss auf den Potential-
verlauf. Dieser Zustand wird als schwache Inversion bezeichnet und es gilt:

Er—E(x=0)<e ¢g. 4.9

Die Bandverbiegung am Inversionspunkt berechnet sich dann zu:

e o =—E(x=0)-E(x>£p))=e ¢5. (4.10)

An der Grenzfliche Oxid/Halbleiter liegt bei Erreichen der sog. Einsatzspan-
nung (V¢ = Vr) das Eigenleitungsniveau um e- @ unterhalb des Ferminiveaus EFr.
Dann ist die Elektronendichte ng an der Grenzfliche etwa gleich der Locherdichte

im Volumen (ns = p,) und es folgt:

Ep—E(x=0V;=Vy)=E,(x>£y)—Ep=e-g. (4.11)
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Fiir das Grenzflichenpotential ¢ bzw. die resultierende Bandverbiegung bei
Ve = Vr folgt dann:

o5 = !

=2 (E(x=0)—E(x>0p)=2 0. (4.12)
e

Man spricht hier vom Einsatz der starken Inversion. Das Bindermodell einer
MOS-Struktur in starker Inversion ist in Abb. 4.6 dargestellt.

p-Si —iVB= 0

e'VG

EF,n++ Y

Abb. 4.6. Prinzip und Béndermodell einer MOS-Struktur in starker Inversion (V¢ 2= V7)

Fir V> Vy nimmt die Elektronendichte weiter zu; die Weite der Raumla-
dungszone wichst jedoch fast nicht weiter an. Die Flachenladungsdichte Oy in In-
version wird dann mit Hilfe der Gateoxidkapazitit C,, wie folgt bestimmt werden:

QI = _Cox (VG - VT) . (4.13)

Die Einsatzspannung V7y fiir starke Inversion setzt sich aus der Flachbandspan-
nung Vg, der Potentialdifferenz in der Raumladungszone 2- ¢, der Potentialdiffe-
renz iiber dem Oxid V,,= -Qp/C,, und einem Beitrag fester Ladungen zusammen:

1 1
Vp =Vig + 201 +-C_"/2'€" &g €N £ 205 —C—~QSS ) (4.14)

ox ox

Feste Ladungen an der Grenzfliche zwischen Oxid und Halbleiter bewirken bei
der Einsatzspannung Vr einen zusitzlichen Spannungsanteil AV7(Qss), der von der
Oberflachenladungsdichte Qgs und der Gateoxidkapazitit C,, abhéngig ist:

AVT(QSS):_E.L'QSS' (4.15)

ox
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Der Einfluss fester Ladungen in einer MOS-Struktur bei starker Inversion ist in
Abb. 4.7 veranschaulicht.

Vo>Vt

p-Si —1> Vg=0

Abb. 4.7, MOS-Struktur in starker Inversion mit Einfluss fester Ladungen (hier: &)

Einfluss
fester Ladung <

Die Flichenladungsdichte Op in der Raumladungszone berechnet sich wie folgt:

QD=_\/2'80'8Si'e'NA'¢S=_e'NA'£D' (416)

Die Einsatzspannung kann vor allem durch die Wahl des Gatematerials, die
Oxiddicke, die Substratdotierung, feste Ladungen nahe der Grenzfliche oder zu-
sdtzliche Dotierung im Bereich der Raumladungszone (Einsatzspannungsimplan-
tation) technologisch beeinflusst wérden.

4.1.6 Kapazitat der MOS-Struktur

Im Akkumulationsfall (Vg < V) wird die Gate-Bulk-Kapazitit Cgp einer MOS-
Struktur mit der Fliche 4 im wesentlichen durch die Flichenladung an der Halb-
leiteroberfliche gebildet, die dem Wert der Gateoxidkapazitit C, entspricht:
Coz =C,p = LR ) .
tox

(4.17)

Im Depletionfall (Vi < V5 < V7) entsteht durch die negativen, fest gebundenen
Ionen eine Sperrschicht; die eine sog. Depletionkapazitiit Cp besitzt. Diese liegt in
Serie zur Gateoxidkapazitit C,,, woraus fir die Gate-Bulk-Kapazitit Cgp folgt:

LoCp it ¢, =f0fsi, (4.18)

%= +Cp A

Bei Erhohung der Gatespannung Vi nimmt die Weite der Raumladungszone £p,
(vel. Kap. 2) zu, wodurch die Depletionkapazitit Cp und damit die Gate-Bulk-
Kapazitit Cgpz abnimmt. Das Wirken der Gateoxid- und Depletionkapazitit ist
schematisch in Abb. 4.8 dargestellt.

p-Si

IVB:O

Abb. 4.8. Kapazititsmodell einer MOS-Struktuir in Depletion (Ve < Vg < V)
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Bei schwacher Inversion (¢ = ¢) und niedrigen Frequenzen (f << 1/,) erfolgt
ein Teil der Ladungsénderung in der Inversionsschicht. Dies entspricht einer zu-
sétzlichen frequenzabhingigen Kapazitit parallel zur Depletionkapazitit Cp. Die
minimale Gate-Bulk-Kapazitit Cgp min der MOS-Struktur tritt dann zwischen dem
Inversionspunkt (¢ = ¢r) und dem Einsatz starker Inversion (g = 2- ¢) auf.

Bei starker Inversion (¢ > 2-¢) und niedrigen Frequenzen (f' << 1/1,) folgt die
Inversionsladung der Spannungsinderung entsprechend der stationdren Abhingig-
keit durch Nettorekombination bzw. -generation. Die Inversionsiadung verhindert
dabei das Wirken der Depletionkapazitit Cp, wobei sich der Wert der Gate-Bulk-
Kapazitit dem Wert der Gateoxidkapazitit annéhert:

£p '8ax'AG
t

ox

Cop = Co = (4.19)

Bei einer Kleinsignalspannung mit hoher Frequenz (f>>1/7,) folgt die Inversi-
onsladung zwar der Spannung im Arbeitspunkt, aber nicht der Wechselspannung.
Die Ladungsinderung durch das hochfrequente Signal erfolgt am substratseitigen
Rand der Raumladungszone durch die Anderung der Majorititstrigerdichte, d. h.
durch Anderung der Weite der Raumladungszone 5. Die Raumladungszone dehnt
sich bei Anderung des Arbeitspunktes in starker Inversion (Vg > ¥7) kaum mehr
aus. Die Gate-Bulk-Kapazitit ndhert sich dann der minimalen Kapazitit C’GB,,,,,»,,

an:
. f 2e-2
Cer = Cepmin ™~ ED(VG = VT): ’“—‘¢F . (4.20)
e- NA

Die resultierende Kapazitits-Spannungs-Charakteristik einer MOS-Struktur ist
in Abb. 4.9 fiir die entsprechenden Betricbsbereiche dargestellt.

COX
1,0 \
T 0,81
, ds=0r
O 06}
"B
(39 CGB,min |
0,4 - C’GB.min-
0,21 .
Akkumulation Depletion  Inversion
0 0 VA

VG - VFB —

Abb. 4.9. Kapazitéts-Spannungs-Charakteristik einer MOS-Struktur bei Akkumulation, De-
pletion und Inversion fiir Niederfrequenz (NF)- und Hochfrequenz (HF)-Kleinsignalver-
halten



4.1 MOS-Struktur 113

Die in Abb. 4.9 dargestellte Kapazitits-Spannungs-Charakteristik enthilt die
auf die Gatoxidkapazitit normierte Gate-Bulk-Kapazitit Cgp/C,, in Abhingigkeit
von der auf die Flachbandspannung bezogenen Gate-Bulk-Spannung Vgg- Vig.
Somit tritt bei einer Spannung von Vgp- Vi = 0 an der MOS-Struktur ein Grenz-
flichenpotential von g = 0 auf, da hier die Gate-Bulk-Spannung den Wert der
Flachbandspannung besitzt und somit der Flachbandfall (vgl. Abschn. 4.1.2) vor-
liegt.

Fiir die Kapazitits-Spannungs-Charakteristik des MOS-Feldeffekttransistors
(vgl. Abschn. 4.7.1) gilt der in Abb. 4.9 dargestellte Verlauf fiir Niederfrequenz-
verhalten.

4.1.7 Komplementdre MOS-Strukturen

Um Locherleitung anstelle Elektronenleitung im Inversionsfall (Vg = V) der
MOS-Struktur zu erhalten, wird anstatt eines p-Typ-Halbleiters ein n-Typ-Halb-
leiter als Substrat verwendet. Die Schichtfolge und das Banderdiagramm einer
MOS-Struktur mit n**-Silizium-Gate und n-Silizium-Substrat bei thermodynami-
schem Gleichgewicht (Vg= 0) sind in Abb. 4.10 dargestellt.

n-Si —T. Ve=0

______________________________ Eo
€ OF s+ | e xsi
Ernes g ?_F_l ---------- EF"
Ev
X

Abb. 4.10. Prinzip und Bindermodell einer MOS-Struktur mit n*’*-Silizium-Gate und n-
Silizium-Substrat bei thermodynamischem Gleichgewicht (¥ = 0)

In modernen Herstellungsprozessen wird fiir p-Kanal-MOSFETs hiufig p~-
Poly-Silizium als Gatematerial eingesetzt. In der folgenden Ubersicht (Abb. 4.11)
sind daher die Binderschemata fiir MOS-Strukturen mit den Materialkompositio-
nen n' -Poly-Silizium/SiO, /p-Silizium und p"*-Poly-Silizium/SiO, /n-Silizium
fiir die Betriebsfille Akkumulation, Depletion und starke Inversion gegeniiberge-
stellt.
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Abb. 4.11. Bandermodelle fir MOS-Strukturen mit p-Silizium- und n-Silizium-Substrat
und n**-Poly-Silizium- bzw. p™*-Poly-Silizium-Gate (schematische Darstellung)
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4.2 Aufbau und Funktionsweise des MOS-
Feldeffekttransistors

4.2.1 Aufbau des MOSFETs

Der MOSFET besteht aus einer MOS-Struktur (vgl. Abschn. 4.1), die um zwei
hoch dotierte Gebiete im Substrat erweitert ist. Diese Gebiete werden als Source
und Drain bezeichnet. Dabei werden das Drain- und Sourcegebiet jeweils von den
gegeniiberliegenden Kanten des Gateoxids tiberlappt. Verwendet man eine Struk-
tur mit p-Substrat und n’-dotiertem Drain- und Sourcegebiet, so spricht man von
einem n-Kanal-MOSFET. Ist das Substrat hingegen n-dotiert und das Drain- und
Sourcegebiet p'-dotiert, so erhilt man einen p-Kanal-MOSFET.

In Abb. 4.12a ist der schematische Aufbau eines n-Kanal-MOSFETs im Quer-
schnitt dargestellt. Die Schaltsymbole eines n- und p-Kanal-MOSFETs sind in
Abb. 4.12b bzw. Abb. 4.12¢ abgebildet. Dabei werden die vereinfachten Schalt-
symbole ohne Darstellung des Bulkanschlusses genutzt, wenn Bulk und Source
auf dem gleichen Potential liegen.

a) Source (S)  Gate (G) Drain (D)
O Q O

Substrat (p-Si)

Bulk (B)

Abb. 4.12. a) Schematischer Aufbau eines n-Kanal-MOSFETs im Querschnitt b) Schalt-
symbole eines n-Kanal-MOSFETs und c) Schaltsymbole eines p-Kanal-MOSFETs

Ist der Kanal des MOSFETS bei einer Gate-Source-Spannung Vgs = 0 leitend,
so bezeichnet man diesen MOSFET als Verarmungstyp (Depletion-Typ). Wird der
Kanal bei einer Spannung Vgs # 0 leitend, so spricht man vom Anreicherungstyp
(Enhancement-Typ). In den weiteren Betrachtungen wird der Begriff MOSFET,
soweit nicht anders vermerkt, fiir den MOSFET vom Anreicherungstyp verwen-
det.

4.2.2 Funktionsweise des MOSFETs

Liegt am Gate (Steuereingang) des MOSFETs keine Spannung an, so kann zwi-
schen Source und Drain kein Strom flieBen, da Source und Drain gegeniiber dem
Substrat in Spertrichtung gepolt sind. Der Kanalbereich ist fiir diesen Fall an be-
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weglichen Ladungstriigern verarmt. Wird eine hinreichend hohe Steuerspannung
Ves > Vr an das Gate angelegt, so entsteht im Halbleiter an der Grenze zum Oxid
eine Inversionsschicht aus Elektronen, die einen Stromfluss zwischen Source und
Drain erméglicht. Diese Inversionsschicht wird als Inversionskanal bezeichnet.
Dabei ist die GroBe des sog. Drainstroms Ip zwischen Drain und Source von der
Hohe der Gate-Source-Spannung Vs abhéngig. In Abb. 4.13 ist schematisch der
Querschnitt eines n-Kanal-MOSFETs mit ausgebildetem Inversionskanal bei einer
Drain-Source-Spannung von Vps=0 (thermodynamisches Gleichgewicht im In-
versionskanal) und das zugehdrige Bindermodell der MOS-Struktur dargestellt.

a) Source Gate Drain b)
O O O
EFn++
eVt 2 q)
a e
n*-Si yo
SiO,
p-Si K
- '
o o0
T
i
EvErp B Ec

Bulk

Abb. 4.13. a) Schematischer Querschnitt eines n-Kanal- MOSFETs mit ausgebildeterd In-
versionskanal und b) zugehoriges Biandermodell der MOS-Struktur im Inversionskanalbe-
reich (0<y <L)

Der Stromfluss im Inversionskanal wird im Folgenden fiir drei Félle betrachtet.
Im ersten Fall ist Vgs > Vr und Vpg > 0, wobei Vpg einen geringen Wert besitzt.
Fiir diesen Fall gilt dann Ip ~ Vps (Vs -Vr) und der MOSFET arbeitet als span-
nungsgesteuerter Widerstand. Abb. 4.14 zeigt den entsprechenden Querschnitt mit
ausgebildeter Raumladungszone und Inversionskanal.

Vs 0 VGS VT VDS >0

Inversionskanal (L

Abb. 4.14. Querschnitt eines n-Kanal-MOSFETs mit Raumladungszone und Inversionska-
nal mit Vg > Vyund Vpg > 0; MOSFET arbeitet als spannungsgesteuerter Widerstand

Im zweiten Fall ist die Drain-Source-Spannung ¥ps gleich der Sittigungsspan-
nung Vpse: (Vps = Vpsu = Vs - V7). Der Drainstrom ist dann gleich dem Sitti-
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gungsstrom (Ip = Ips,;) und es erfolgt ein Abschniiren (Pinch-off) des Inversions-
kanals am Drain. Der entstehende Pinch-off-Punkt ist in Abb. 4.15 veranschau-
licht.

Vs=0 Ves > Vr Vbs = Vpsat
O O O

/
J) Pinch-off-Punkt
VBS =0

Abb. 4.15. Querschnitt eines n-Kanal-MOSFETs bei Kanalabschniirung (Pinch-off)

Im dritten Fall gilt, dass Vpg groBer als die Drain-Source-Sdttigungsspannung
Vpsar ist, was ein Wandem des Pinch-off-Punktes in Richtung Source bewirkt.
Damit erfolgt eine Kanalverkiirzung um AL gemif Abb. 4.16. Mit AL << L behilt
der Drainstrom I ndherungsweise den Wert des Drain-Sdttigungsstroms Ipsy.

Vs=0 Ves > V7 Vbs > Vpsat
O O

/
(£ Pinch-off-Punkt
VBS =0

Abb. 4.16. Querschnitt eines n-Kanal-MOSFETs in Sittigung (Pinch-off) mit Kanallén-
genverkiirzung AL bei Vpg > Viga

4.3 Strom-Spannungs-Charakteristik des MOSFETs

4.3.1 Theorie der Ladungssteuerung

Die Ladungssteuerung des MOSFETs wird anhand der Parabelndherung (Gradual
Channel Approximation) betrachtet. Dabei wird von der Annahme ausgegangen,
dass die Sourcespannung den Wert Vg = 0 besitzt, keine Spannung am Substrat an-
liegt (Vs = 0) und dass fiir die Gate-Source-Spannung Vs > Vr gilt. Als Randbe-
dingungen fiir die Betrachtungen wird eine Kanalspannung Vi,,. vorgegeben, fiir
die gilt: Vuna(y = 0) = Vo= 0 und Vigpa(y = L) = Vps (vgl. Abb. 4.17).
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Kanalabschnitt dy (L
B

Abb. 4.17. Veranschaulichung der Kanalgeometrien eines n-Kanal-MOSFETSs zur Bestim-
mung des Drainstroms

Zur Bestimmung des Drainstroms werden zwei Betriebsbereiche unterschieden.
Fiir Drain-Source-Spannungen Vps < Vgs - Vp, arbeitet der MOSFET als linear
spannungsgesteuerter Widerstand. Diesen Betriebsbereich nennt man Triodenbe-
reich oder aktiven Bereich. Bei Drain-Source-Spannungen Vps = Vs - Vi, > 0 er-
folgt eine Abschniirung des Inversionskanals (vgl. Abschn. 4.2.2). Diesen Be-
triebsbereich bezeichnet man als Sdttigungsbereich.

Fiir den Triodenbereich (Vps £ Vgs - V) erfolgt die Bestimmung des Drain-
stroms iiber die Flachenladungsdichte Q;(y) der beweglichen Ladung im Kanal:

QI (y) == Cox : (VGS - VTn - VKanal (y)) . (421)

Des Weiteren wird zur Berechnung des Drainstroms die mittlere Geschwindig-
keit v, (v) der Elektronen im Kanalabschnitt dy herangezogen:

vo=u ‘dVKanal (y) (4.22)
n n dy

Der Drainstrom I, wird dann aus dem Produkt aus der Kanalweite W, der Fla-
chenladungsdichte O;(y) und der mittleren Geschwindigkeit der Elektronen v, (y)

wie folgt berechnet:
1, =-W-0; () %,(»). (4.23)

Durch Integration dieser Gleichung iiber die Kanallinge L kann der rechte
Term in eine Integration der Flichenladungsdichte Q;(V) iiber die Drain-Source-
Spannung Vps umgeformt werden:

L Vg

[1dy = -, (0107 )av,
0 0 (4.24)

1
Ip-L=W-pu, 'Cox'((VGS_VTn)'VDS ‘E‘Vzgsj-
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Damit erhdlt man fiir die Kennliniengleichung bzw. fiir den Drainstrom I, im
Triodenbereich:

1
Ip=u, 'Q;x'V_Z'((VGS—VTn)'VDS_E' VDSZJ' (4.25)

An der Giiltigkeitsgrenze Vps = Vgs - Vp, tritt Stromsittigung auf, d. h. die Fli-
chenladung Q,(L) geht gegen Null und die Spannungsidnderung dV/dy bzw. die
Spannung ¥ geht bei Parabelndherung gegen unendlich. Jenseits dieser Giiltig-
keitsgrenze arbeitet der MOSFET im Sattigungsbereich (Vps 2 Vgs - Vi > 0); es
gilt (Langkanalniherung):

oI,
WV ps

-0, (4.26)

Die Kennliniengleichung fiir den Séttigungsbereich lautet dann:

'Cz')x w
IDSaF#nT'Z'(VGS—VTn)Z' (4.27)

Das Ausgangskennlinienfeld des MOSFETSs (Abb. 4.18a) veranschaulicht die
Lage des Trioden- und Sittigungsbereiches mit Vg als Parameter. Die Ubertra-
gungskennlinie in Abb. 4.18b macht die Steigung dl,/dV s sichtbar, die die Steu-
erwirkung der Gate-Source-Spannung auf den Drainstrom beschreibt.

a) ID A b) ID ‘}
;
Triodgn- 1 Sattigungsbereich Vs - Vi < Vos
bereich /!
! A
{
[
1}
/ Ves
1
7
/
/|
v
td
z - B
Vosat Vps VTn Vss

Abb. 4.18. a) Ausgangskennlinienfeld und b) Ubertragungskennlinie eines n-Kanal-
MOSFETs

Fiir einen p-Kanal-MOSFET berechnet sich der Drainstrom [, fiir den
Triodenbereich (Vgs - Vi < Vps < 0) wie folgt:

1
Ip==4, 'Cox'!%/'((VGS—VTp)'VDS_E’VDSZJ- (4.28)

Fiir den Sittigungsbereich des p-Kanal-MOSFETs (0> Vs - Vr, 2 Vps) erhilt
man die folgende Kennliniengleichung:
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Ipsg == 22— (Vs =V, ). (4.29)

Typische Verhiltnisse der Ladungstrigerbeweglichkeiten und Einsatzspannun-
gen sind y,= "% - p,und Vg, = -Vr,.

Ein Vergleich der Ausgangs- und Ubertragungskennlinien von n-Kanal- und p-
Kanal-MOSFETs vom Anreicherungs- und Verarmungstyp sind in Abb. 4.19 dar-
gestellt.

Abb. 4.19, Vergleich der Ausgangs- und Ubertragungskennlinien fiir eine a) n-Kanal-
MOSFET vom Anreicherungstyp b) p-Kanal-MOSFET vom Anreicherungstyp c) n-Kanal-
MOSFET vom Verarmungstyp und d) p-Kanal-MOSFET vom Verarmungstyp

4.3.2 Einsatzspannung des MOSFETs

Analog zur Einsatzspannung Vr der MOS-Struktur bei starker Inversion (vgl.
Abschn. 4.1.5) kann man die Einsatzspannung V7, eines n-Kanal-MOSFETSs mit



4.3 Strom-Spannungs-Charakteristik des MOSFETs 121

Hilfe der Flachbandspannung V5, dem Fermipotential ¢=und einem Beitrag fester
Ladungen Qgs sowie der Gateoxidkapazitdt C,, bestimmen:

) 2e- N, & &g
Ving =Vis + 205 + 7, 207 ~ 85| mi y, = LZ2ADE 450

ox

Dabei bezeichnet yden Body-Faktor, der den Substrateinfluss des MOSFETs
beschreibt (vgl. Abschn. 4.3.3). Fiir einen p-Kanal-MOSFET ergibt sich analog
zum n-Kanal-MOSFET eine Einsatzspannung V7,4 von:

— . J2e-Np-&)-Eg

Die angegebenen Einsatzspannungen Vr, und Vg, des MOSFETs gelten fiir
eine Substratspannung Vs = 0.

4.3.3 Substratsteuerung des MOSFETs

Beim Wirken einer Substratspannung (Vs # 0) entsteht eine Einsatzspannungs-
verschiebung des MOSFETSs und damit auch eine Anderung des Drainstroms Ip.
Man spricht von der Substratsteuerung oder vom Body-Effekt. Die Spannung iiber
der Raumladungszone betrigt dann (2-¢r -Vps). Die Raumladungszone dehnt sich
aus, was zu einer betragsmifigen Erhohung der Depletionladung Q) fithrt. Die
Einsatzspannung Vr des Feldeffekttransistors wird damit gréfler. Der Einfluss der
Substratspannung auf den Bandverlauf in der Raumladungszone eines n-Kanal-
MOSFETs ist in Abb. 4.20 im Bénderschema dargestellt.

Abb. 4.20. Bindermodell eines n-Kanal-MOSFETs bei Einfluss einer Substratspannung
Vs # 0 (schematische Darstellung)
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Die Einsatzspannung Vr,(V3s) bei Substratspannungseinfluss berechnet sich fiir
einen n-Kanal-MOSFET mit Hilfe des Body-Faktors %, wie folgt:

ViulVas ) =Vino + 7o - (208 —V s —207 ) @32)

Fiir einen p-Kanal-MOSFET folgt fiir die substratspannungsabhéngige Einsatz-
spannung Vr,(Vys) analog:

Vo (Vas ) =Vipo — ¥y (=205 +Vas —+- 207 ). (4.33)

Werden die substratspannungsabhingigen Einsatzspannungen in Gl. (4.25) und
GI. (4.26) bzw. in GL (4.28) und Gl. (4.29) eingesetzt, so erhilt man die zugehdri-
gen substratspannungsabhingigen Kanalstrome Ip(Vss) fiir den Trioden- und Sit-
tigungsbereich.

4.3.4 Unterschwellstrom des MOSFETs

Fiir Bandverbiegungen im Potentialbereich ¢r < ¢ < 2-¢ (schwache Inversion)
besteht ein gering leitender Inversionskanal an der Grenzflache zwischen Oxid
und Halbleiter. Fiir die an dieser Grenzfliche vorherrschende Oberflichenladungs-
dichte ng gilt:

ng =n,y .exp[fj_S]. (4.34)
2

Daraus resultiert das FlieBen eines Unterschwellstroms Ips, auch bei Gate-
Source-Spannungen unterhalb der Einsatzspannung (Ves < V7):

Ipss = Iy .exp(VG_sV‘ﬁ] , (4.35)
2

Der Unterschwellstrom nimmt bei kurzen Kanallingen zu (vgl. Abschn. 4.4)
und wird zunehmend abhiingig von der Drain-Source-Spannung Vps.

4.3.5 Thermisches Verhalten des MOSFETs

Das thermische Verhalten eines MOSFETSs wird vor allem durch die Temperatur-
abhingigkeit der Ladungstrigerbeweglichkeit bestimmt. Bei einer Temperaturer-
hohung nimmt diese Beweglichkeit ab, wodurch der Drainstrom betragsmiBig e-
benfalls abnimmt. Weiterhin kommt die Temperaturabhéngigkeit der Einsatzspan-
nung (insbesondere bei geringer Betriebsspannung) zum Tragen. Im wesentlichen
wird die Temperaturabhéngigkeit der Einsatzspannung durch die Temperaturab-
héngigkeit des Fermipotentials ¢ bestimmt:

1
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Bei einer TemperaturerhShung sinkt |@F ab, wodurch die Einsatzspannung | V7|
des MOSFETSs abnimmt. Dies hat zur Folge, dass der Drainstrom Ip, betragsméfig
grofler wird. Weiterhin steigt der Unterschwellstrom (vgl. Abschn. 4.3.4) expo-
nentiell mit der Temperatur an.

4.4 Geometrieabhdngigkeit von MOSFET-Parametern

Durch Verringerung der Geometrie des MOSFETs (W, L, t,,) aus Griinden der
Miniaturisierung integrierter elekironischer Bauelemente ergeben sich verschiede-
ne Effekte, die Einfluss auf die Betriebsparameter des MOSFETSs haben.

Die sog. Kanallidngenmodulation beruht darauf, dass sich bei Drain-Source-
Spannungen Vps > Vpg, der Pinch-off-Punkt (vgl. Abschn. 4.2.2) in Richtung
Sourcegebiet bewegt. Dadurch wird die effektive Kanallinge des MOSFETs be-
einflusst (L - AL), was sich in einer Anderung des Drainstroms I, widerspiegelt.
Die effektive Kanalldnge wird durch den Kanalldngenmodulationsfaktor A ausge-
driickt und es gilt:

L-AL=L-(1-A-Vpg) mit A¥Vpg<<1. 4.37)
Fiir den Drainstrom Ip eines n-Kanal-MOSFETSs unter Beriicksichtigung der
Kanalldngenmodulation folgt dann:

I =:un'cox_ w
? 2 L-(I-A-Vp

y (Vas =Vr ). (4.38)

Es resultiert eine Abweichung von der Ausgangskennlinie nach Parabelndhe-
rung, die sich in einem Anstieg der Kennlinie im Sittigungsbereich duflert.

Einen weiteren Effekt stellt die von der Gate-Source-Spannung abhéngige Be-
weglichkeitsreduktion pg(Vgs) der Ladungstriger im Inversionskanal des MOS-
FETs dar. Diese Reduktion erfolgt auf Grund steigender Grenzflachenstreuungen
bei hohen Feldern z. B. durch Grenzflichenphononen, Grenzflichenrauhigkeit o-
der Coulomb-Streuung an Storstellen. Die Ubertragungskennlinie eines MOSFETs
bei Beriicksichtigung des Einflusses von us(Vgy) ist in Abb. 4.21 dargestellt.

N

Us- Einfluss

Sattigung

Unterschwell-
bereich

Vr Ves
Abb. 4.21. Ubertragungskennlinie eines n-Kanal-MOSFETSs mit Einfluss von zs(Vgs)




124 4 Feldeffekttransistoren

Weiterhin kann bei Geometrieverkleinerung eine Geschwindigkeitsscittigung
bei hohem lateralen Feld auftreten. Dies kann bei kurzem Kanal und hoher Drain-
Source-Spannung schon vor Erreichen der Pinch-off-Bedingung (Vps > Vs - Vr)
erfolgen. Die Geschwindigkeitsséttigung kann durch eine Verringerung der effek-
tiven Beweglichkeit u.y der Ladungstrédger im Inversionskanal beschrieben wer-
den. Sie hangt von der Sittigungsfeldstirke Eg,,, der Kanallinge L und der Drain-
Source-Spannung ¥Vpg sowie von der Beweglichkeitsreduktion x5 ab:

Hs
Vps
E L

sat

Heg = (4.39)

1+

AulBlerdem ist die Abhéngigkeit der Einsatzspannung von der Kanalldnge zu be-
trachten. Von einem kurzen Kanal spricht man, wenn die Kanallinge in der Gro-
enordnung der Raumladungszonenweite £, oder der Tiefe des Drain- bzw. Sour-
cegebietes x, liegt (vgl. Abb. 4.22).

VBS=0

Abb. 4.22. Kanalgeometrie eines n-Kanal-MOSFETs mit Einfluss der Raumladungszonen
von Drain und Source

Die Ladungen in der Verarmungszone in der Ndhe des Drain- und Source-
gebietes werden von den Drain- und Sourcekontakten und dem Gate beeinflusst.
In einem typischen Kurzkanaltransistor bilden diese gemeinsam kontrollierten La-
dungen einen relativ groBen Anteil der Gesamtladung in der Verarmungszone un-
ter dem Gate. Es verringert sich die Einsatzspannung des MOSFETs. Eine weitere
Reduktion der Einsatzspannung erfolgt durch die Ausdehnung der vom Drain ge-
steuerten Verarmungszone in der Ndhe des Draingebietes bei hohen Drain-Source-
Spannungen Vps. Dariiber hinaus wichst der Unterschwellstrom des MOSFETs
(vgl. Abschn. 4.3.4) bei kurzen Kanalldngen an und wird zunehmend abhéngig
von der Drain-Source-Spannung.

4.5 Durchbruchsmechanismen und Degradation

Um bei kurzer Kanallinge die Steuerwirkung der Gateelektrode aufrecht zu erhal-
ten, kann die Oxiddicke ¢,, des MOSFETSs reduziert werden. Dies fiihrt zu hohen
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vertikalen Feldstirken E). Zusétzlich tritt am Ende des Draingebietes im Pinch-

off-Bereich eine hohe laterale Feldstirke E/(AL) auf. Die entsprechenden Feld-
stirkekomponenten sind in Abb. 4.23 veranschaulicht.

= Ves >V Vps >V
Vs=0 GS T AL DS DSat

t
(L Stolionisation
VBS =0

Abb. 4.23. Feldstirkekomponenten £, und Ej am Ende des Draingebietes eines n-Kanal-
MOSFETs

Die auftretenden, hohen Feldstirken konnen zwei Arten von Durchbruchsme-
chanismen hervoirufen, den Lawinen-Durchbruch und den Gate-Durchbruch. Der
Lawinendruchbruch (beim MOSFET auch Draindurchbriich genannt) fritt nahe
des Draingebietes im Pinch-off-Bereich auf, wenn die Spannung Vpx zwischen
Draingebiet und Kanal-Ende den Wert

Vpk =Vps — (VGS - VT) (4.38)

annimmt und die kritische Feldstirke (Ej = 3-10° V/cm) fiir den Lawineneffekt
iberschritten wird. Zugleich tritt ein hoher Substratstrom auf.

Der Gate-Durchbruch des Gateoxids erfoigt bei hoher Gate-Source-Spannung
Vs oder hoher Gate-Drain-Spannung Vgp. Die Durchbruchfeldstirke betrdgt etwa
Eg, =~ 10" V/cm. Sie kann im Anschlussbereich von integrierten Schaltungen auch
durch elektrostatische Entladung (ESD) hervorgerufen werden. Schaltungstech-
nisch kann diesem Effekt durch Schutzschaltungen vorgebeugt werden. Die in
Abb. 4.24 beispielhaft dargestellte Schutzschaltung zwischen Anschluss-Pad und
Gatekontakt eines MOSFETs T erfolgt durch Beschaltung mit den Schutzdioden
D;und D, sowie einem Vorwiderstand R.

VDD
D
—R % I
— LT
D2

Anschluss-
Pad

Abb. 4.24. Schutzschaltung zur Vermeidung eines ESD-bedingten Gatedurchbruchs eines
MOSFETs



126 4 Feldeffekttransistoren

Neben den genannten Durchbruchsmechanismen kann bei kurzem Kanal und
hoher Drain-Source-Spannung eine Berithrung der Raumladungszonen des pn-
Uberganges zwischen Drain und Substrat sowie zwischen Source und Substrat
auftreten (Punch-Through-Effekt, vgl. Abschn. 3.3.3). In diesem Fall wird die Ab-
héngigkeit des Drainstroms von der Gate-Source-Spannung aufgehoben.

Durch die hohe Beschleunigung der Ladungstridger im starken elektrischen Feld
des Pinch-off-Bereiches (vgl. Abb. 4.23) entstehen sog. heifSe Ladungstrdger, die
die Barriere zwischen Halbleiter und Oxid iiberwinden kénnen. Es resultiert das
Flieflen eines Gatestroms und durch Eindringen von Ladungstrigern in Storstellen
im Oxid kann eine Drift der Einsatzspannung V' des MOSFETs erfolgen. Dieser
Mechanismus wird Degradation genannt.

4.6 Technologische Realisierung

In Abb. 4.25 sind die typischen Prozessschritte zur technologischen Realisierung
eines n-Kanal-MOSFETs dargestelit.

1. Substrat: p-Si
2. Oxidation: SiO2
3. Abscheiden n**-Poly-Si

l

4. Lithographie
5. Atzen von 2 Fenstern

'

6. lonenimplantation fiir
Drain- u. Sourcegebiet

'

7. Abscheiden SiO2
8. Lithographie
9. Atzen Kontaktldcher

'

10. Abschéiden Metall fur
Kontaktgebiete

Abb. 4.25. Grundlegende Prozessschritte zur technologischen Realisierung eines n-Kanal-
MOSFETs
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Der Ausgangspunkt zur Herstellung eines n-Kanal-Feldeffekttransistors ist ein
gering dotiertes p-Silizium-Substrat, auf dem durch thermische Oxidation eine
Si0,-Isolatorschicht aufgebracht wird. Anschlieflend erfolgt das Abscheiden einer
Schicht aus n*™"-Poly-Silizium, aus der spiter das Gate des Feldeffekttransistors
entsteht. Im néchsten Prozessschritt (Lithographie) wird Fotolack aufgetragen und
durch eine Maske mit UV-Licht bestrahlt (vgl. Abschn. 2.4). Durch das bestrahlte
Gebiet werden zwei Fenster in die n"-Poly-Silizium-Schicht geitzt und der rest-
liche Fotolack entfernt. Durch Ionenimplantation erfolgt dann die Dotierung des
Source- und Draingebietes (n*-Si); an der Oberfléiche der Struktur wird anschlie-
Bend eine SiO,-Schicht abgeschieden. Nach einem weiteren Lithographieschritt
werden die Kontaktlocher fiir Drain und Source gedtzt und im néchsten Prozess-
schritt die Metallisierung des Source-, Drain-, und Gategebietes durch Metallab-
scheidung (z. B. Aluminium) durchgefiihrt. Neben den hier beschriebenen grund-
sétzlichen Technologieschritten werden weitere Schritte z. B. zur Einstellung der
Einsatzspannung (vgl. Abschn. 4.1.5 und Abschn. 4.3.2) durchgefiihrt.

Die Herstellung eines p-Kanal-MOSFETs erfolgt analog, jedoch wird die
MOSFET-Struktur in eine sog. n-Wanne (n-Si-Bulkgebiet im p-Si-Substrat) ein-
gebettet. Man spricht hierbei von einem n-Wannen-Prozess.

4.7 Netzwerkmodelle des MOSFETs

4.7.1 MOSFET-Kapazitaten

Ausgehend von den Kapazititen an der MOS-Struktur (vgl. Abschn. 4.1.6) kénnen
unter zusétzlicher Beriicksichtigung des Source- und Draingebietes die Kapaziti-
ten des MOSFETs bestimmt werden. In Abb. 4.26 sind die wesentlichen Kapaziti-
ten eines MOSFETs fiir den Inversionsfall im Querschnitt dargestellt.

Abb. 4.26. Kapazititen eines n-Kanal-MOSFETs in Inversion im Querschnitt

Die Oxidkapazititen Cgp, Cgs und Cgp resultieren zum einen aus der Wechsel-
wirkung zwischen Gatespannung und Kanalladung (spannungsabhiingig) und zum
anderen aus der Uberlappung der Gateelektrode mit dem Source- und Draingebiet
(nahezu spannungsunabhingig). Die spannungsabhéngigen Kapazititsanteile der
Oxidkapazititen entstehen durch unterschiedliche Ladungsverteilungen in den Be-
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triebsbereichen Akkumulation, Depletion und Inversion (vgl. Abschn. 4.1.6). Wei-
terhin bilden sich durch die pn-Ubergiinge zwischen Source und Bulk sowie zwi-
schen Drain und Bulk die spannungsabhingigen Sperrschichtkapazititen Csg und
Cps aus. Die aus der Uberlappung von Schichten resultierenden Kapazititsanteile
der Oxidkapazititen, sowie die Sperrschichtkapazititen Csz und Cpp nennt man
extrinsische Kapazititen. Die auf den Kanalbereich des MOSFETSs bezogenen Ka-
pazititsanteile werden als intrinsische Kapazititen bezeichnet. Die Kapazitits-
Spannungs-Charakteristik eines MOSFETs ist in Abschn. 4.1.6, Abb. 4.9 (Verlauf
fiir NF-Verhalten) dargestellt.

Die Kapazititen eines p-Kanal-MOSFETs werden analog ermittelt. Jedoch ist
fur die Bestimmung der Spannungsabhéngigkeit der Sperrschichtkapazitdten von
einer umgekehrten Polaritit der pn-Ubergéinge auszugehen. Weiterhin wirkt bei
Verwendung eines n-Wannen-Prozesses (vgl. Abschn. 4.6) eine zusitzliche extrin-
sische Kapazitit zwischen Substrat- und Bulkgebiet (Wannenkapazitdt), die eben-
falls spannungsabhingig ist.

4.7.2 GroBsignalersatzschaltbild

Mit den in Abschn. 4.7.1 genannten Kapazititen kann das Grofisignalersatzschalt-
bild des MOSFETs in Abb. 4.27 aufgestellt werden.

Caep
Go I} oD
FCe T Cos gllD(VGS)
SO 0S
=Css Coe=F
Bo T T o8

Abb. 4.27. Groflsignalersatzschaltbild eines n-Kanal-MOSFETs

Neben den Oxid- und Sperrschichtkapazititen enthdlt das GroBsignalersatz-
schaltbild eine spannungsgesteuerte Stromquelle, die den Steuereffekt des Drain-
stroms I in Abhéngigkeit von der Gate-Source-Spannung Vg darstellt. Fiir den
Drainstrom gelten zusammenfassend folgende Abhingigkeiten (vgl. Abschn. 4.3):

Ve <V 11, p[V__V_J @.41)
Vﬂ
4 L y2 4.42
Ves-Vrw > Vps IDzlun'Cox'f' (VGS"VTn)‘VDs_E'VDs (4.42)
Hy 'Cox w 2
Vs> Ves- Vi > 0. I = . -(Ves =V (4.43)
DS GS T D P L-(]—ﬁ-VDS) ( GS T )
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4.7.3 Kleinsignalersatzschaltbild

Im Kleinsignalersatzschaltbild wird die Steuerwirkung der Gate-Source-Spannung
Vs durch den Ausgangsieitwert gps und die Steilheit g,, des MOSFETSs beschrie-
ben. Das Kleinsignalersatzschaltbild eines n-Kanal-MOSFETs (ohne Substratsteu-
ereinfluss: Vzs = 0) ist in Abb. 4.28 dargestellt.

Ceb
Go i oD
T Cas 8lgm'VGs [] dos
SO 08
= Csp CDBT
B O OB

Abb. 4.28. Kleinsignalersatzschaltbild eines n-Kanal-MOSFETs

Die Steilheit g,, kennzeichnet die Steigung der Ubertragungskennlinie des
MOSFETs (vgl. Abschn. 4.3.1) und gibt damit die Steuerwirkung der Gate-
Source-Spannung Vgs an. Die Steilheit wird {iber die partielle Ableitung des
Drainstroms Ip nach der Gate-Source-Spannung Vg bei konstanter Drain-Source-
Spannung Vps und konstanter Substratspannung Vpg berechnet.

a1,

(4.44)

m =
C VGS Vps=konst., Vgg=konst.

Wird der n-Kanal-MOSFET im Triodenbereich (Vps < Vs - V) betrieben, so
gilt flir die Steilheit g,,:

w
8m = Uy 'Cox 'T'VDS . (445)

Fiir den Sattigungsbereich (Vps = Vs - Vr, > 0) berechnet sich die Steilheit hin-
gegen wie folgt:

w
Em = Hy 'Cox '_Z”(VGS _VTn)'(J+2"VDS)' (446)

Der Ausgangsleitwert (auch Kleinsignaladmittanz) gpg wird iiber die Anderung
des Drainstroms Ip nach der Drain-Source-Spannung Vps bei konstanter Gate-
Source-Spannung Vg und konstanter Substratspannung Vg berechnet. Der Aus-
gangsleitwert entspricht dem Reziproken des Drain-Source-Widerstandes 7ps:

of 1

J VDS Ves=konst., Vgg=konst. "ps
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Abhingig davon, ob der MOSFET im Trioden- oder Sittigungsbereich betrie-
ben wird, ergeben sich fiir den Ausgangsleitwert die folgenden Beziehungen:

w
Vs < Vas - Vin: 8ps =Hn-C, ’T'((Vcs ~V1u)=Vps), (4.48)
-C. W
Vs 2 Vos- V> 0: 805 = ﬂ'ﬁlz—m'f(VGs ~Vu ) = A Ipsur - (4.49)

Bei Vernachlissigung der Kanallingenmodulation (Parabelndherung) erhilt
man fiir den Ausgangsleitwert im Sattigungsbereich gpg= 0.

Um die entsprechenden Kleinsignalparameter fiir einen p-Kanal-MOSFET zu
bestimmen, ist die Elektronenbeweglichkeit x4, in Gl. (4.45) und Gl. (4.46) sowie
in GL (4.48) und Gl. (4.49) durch die Lécherbeweglichkeit u, zu ersetzen.

4.8 MOSFET-Grundschaltungen

4.8.1 Einfache Verstarkerschaltungen

Analog zu den grundlegenden Verstirkerschaltungen des Bipolartransistors (vgl.
Abschn. 3.6) unterscheidet man beim MOSFET die Source-, Drain- und Gate-
Schaltung. Die Source-Schaltung wird hier auf Grund ihrer schaltungstechnischen
Bedeutung ausfiihrlicher beschrieben.

4.8.1.1 Source-Schaltung

Die Source-Schaltung zeichnet sich durch eine hohe Spannungsverstirkung und
einen hohen Eingangswiderstand aus. In Abb. 4.29 ist die Source-Schaltung eines
n-Kanal-MOSFETs 7, mit ohmscher Last R; und kapazitiver Last C;. Die Ein-
gangsspannung V;, ist z. B. eine Wechselspannung, die mit einem Gleichspan-
nungsanteil Vp¢ beaufschlagt wird.

Voo

Abb. 4.29. Schaltungsprinzip eines n-Kanal-MOSFETs in Source-Schaltung mit ohmscher
und kapazitiver Last
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Aus dem Schaltungsprinzip in Abb. 4.29 resultiert das vereinfachte Kleinsig-
nalersatzschaltbild, das in Abb. 4.30 dargestellt ist.

Cep
<|> i - T -0
\1"‘ ==CGS 8 gm'vin 9ps ==CDB HR R. =F CL Vout
O v : O

Abb. 4.30. Vereinfachtes Kleinsignalersatzschaltbild eines n-Kanal-MOSFETs in Source-
Schaltung mit chmscher und kapazitiver Last

Die Spannungsverstirkung 4, eines n-Kanal-MOSFETs in Source-Schaltung
ohne Substratsteuerung (Vzs = 0) berechnet sich aus dem Verhiltnis der Aus-
gangsspannungsinderung 4V, zur Eingangsspannungsinderung AV,,;:

4y, ~8w (RJ/R )+ j&Cqp -(RJ/R,)

4, = Sl out _ . 4.50
g AV, 1+gps (RJIR, )+ jo(R[|R,) (CL+Cpp +Cqp) (430)

Mit der Naherung Cgp = 0 (Pinch-off, vgl. Abschn. 4.2.2) und unter Vernach-
lassigung des Ausgangswiderstandes rps des MOSFETS (rps >> Ry || 1/jwCy) er-

hilt man vereinfachend fiir die Spannungsverstirkung A4, der Source-Schaltung
folgenden Zusammenhang:

- —gn(R/RL) ] 4.51)
4 1+ jaXR/[R;)-(C, +Cpyp)

Fiir niedrige Frequenzen (@ — 0) ergibt sich fiir die Spannungsverstirkung Ay,
vereinfachend: '

Ay ==gn-(RJ[R;) . (4.52)

Die Transitfrequenz fr der Source-Schaltung héngt von der Steilheit g, der
Lastkapazitdt C; und der Drain-Bulk-Kapazitidt Cpp ab. Sie gibt die Frequenz an,
bei der die Spannungsverstirkung den Wert Eins annimmt (j47(f7)| = 1) und be-
rechnet sich wie folgt:

_ &m
Jr= 27C, 1Cop)’ (4.53)

Zur Bestimmung der Stromverstirkung der Source-Schaltung ist die Berech-
nung der Eingangskapazitit C;, notwendig, die aus der Gate-Source- und der Gate-
Drain-Kapazitit sowie der Spannungsverstirkung resultiert:

C,, =Cgs +Cqp -(I-4,). 4.54)

Damit erhilt man fiir die Stromverstirkung 4; der Source-Schaltung:
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g
Ay =—=0 4.55
! JjoC,, ( )

Der Term Cpg-(1-A4y) in Gl. (4.54) wird auch als Miller-Kapazitdt bezeichnet.
Durch die Miller-Kapazitit wird die Ausgangsspannung V,,, auf den Eingang der
Source-Schaltung zuriickgekoppelt, wodurch sich bei hoheren Frequenzen der
Eingangswiderstand r;, verringert. Bei niedrigen Frequenzen (@w— 0) besitzt die
Source-Schaltung einen sehr hohen Eingangswiderstand, der sich wie folgt be-
rechnet:

Viw = jaﬂin . (456)

4.8.1.2 Drain- und Gate-Schaltung

Die Prinzipschaltung eines n-Kanal-MOSFETs in Drain- und Gate-Schaltung ist
in Abb. 4.31 dargestellt.

a) Vb b) Vop
%—l%; - R@
Vin
Vout Vin T Vout
p i) Q:a I )

Abb. 4.31. n-Kanal-MOSFET in a) Drain-Schaltung und b) Gate-Schaltung

Die Drain-Schaltung besitzt eine Spannungsverstidrkung von 4, = 1 und einen
sehr hohen Eingangswiderstand 7, bei niedrigem Ausgangswiderstand 7,,. Man
nutzt die Drain-Schaltung daher als Impedanzwandler.

Die Gate-Schaltung besitzt die gleiche Spannungsverstirkung wie die Source-
Schaltung, jedoch eine Stromverstdrkung von 4;= 1 und eine geringe Spannungs-
riickwirkung vom Ausgang auf den Eingang. Auf Grund des geringen Eingangs-
widerstandes kommt die Gate-Schaltung im wesentlichen bei Hochfrequenz-
Anwendungen und als Kaskodestufe nach einer Source-Schaltung (vgl. Abschn.
4.8.4) zum Einsatz.

4.8.2 CMOS-Inverter

4.8.2.1 Statisches Ubertragungsverhalten

Der CMOS (Complementary MOS)-Inverter nutzt die komplementiren Eigen-
schaften des n-Kanal- und p-Kanal-MOSFETs, um ein zum Eingangspegel (Low
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oder High, vgl. Abschn. 7.1) invertiertes Ausgangssignal V,,, zu erzeugen. In Abb.
4.32 sind das Schaltungsprinzip und das Schaltsymbol eines CMOS-Inverters dar-

a) Voo
b)
T,
Vin O—[>O——O Vout
Vi“( T, > Vout
2 2

Abb. 4.32. CMOS-Inverter a) Prinzipschaltung und b) Schaltsymbol

gestellt.

Die Schaltschwelle des CMOS-Inverters liegt bei Vpp/2, wenn folgende Bezie-

hungen gelten:
v,
wnd |Vp,|= |VTP[ ) (4.57)

p

Fiir ein symmetrisches Verhalten der Anstiegs- und Abfallzeit der Flanken des
Ausgangssignals V,,, werden die Weiten der Transistoren auf ¥, = 2-W, dimensi-
oniert, da die Beweglichkeiten der Ladungstriger niherungsweise u, = 2-u,, betra-

gen.

Die Ubertragungskennlinie und Arbeitsbereiche eines unbelasteten CMOS-In-
verters sind in Abb. 4.33 dargestellt.

Vout,I A A B
VDD 4
AR}
! 1
i 1
C
W
i
Y2Vpo | ! U 1= Ipe=-lop
RV
i
] 1
II D\\
/I \\ E
// \\
Vi, Voo Via

0 Vin  “%Vpp Vppt

Abb. 4.33. Ubertragungskennlinie und Arbeitsbereiche eines CMOS-Inverters

Die Wirkungsweise des CMOS-Inverters lisst sich anhand der Ubertragungs-
kennlinie Abb. 4.33 fiir die Bereiche A bis E wie folgt beschreiben: Fiir Spannun-
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gen 0 <V, < Vp, (Bereich A) arbeitet der n-Kanal-MOSFET 7; im Unterschwell-
bereich (vgl. Abschn. 4.3.4) und der p-Kanal-MOSFET 7, im Triodenbereich. Die
Ausgangsspannung besitzt im Bereich A den Wert der Betriebsspannung
(Vout VDD)

Im Bereich B, d. h. fiir Eingangsspannungen im Bereich Vp, < V, < Y2 Vpp,
befindet sich T; in Sattigung und 75 im Triodenbereich. Die Ausgangsspannung ist
dann abhédngig von der Eingangsspannung.

Vour =S Vg )s 224+ |Vp, | < Vs <V (4.58)

Bei einer Eingangsspannung von ¥V, = Y4 Vpp, befinden sich beide Transistoren
in Sattigung (Bereich C) und die Ausgangsspannung ist bei Parabelndherung un-
abhéngig von der Eingangsspannung:

14
Vo # S (Vi )5 =22V, <V <2247, . (4.59)

Der Bereich D der Ubertragungskennlinie des CMOS-Inverters gilt fiir Ein-
gangsspannungen im Bereich %2 -Vpp < Vi, < Vpp - |Vg,|. Dann befindet sich der
MOSFET T; im Triodenbereich und MOSFET T, arbeitet in Sdttigung. Die Aus-
gangsspannung ist dann abhingig von der Eingangsspannung:

n

u =S V), 0<V,y <2227 (4.60)

Im Bereich E (Vpp - |Vp| £ Vin < Vpp) befindet sich der MOSFET 7; im Trio-
denbereich und MOSFET T; im Unterschwellbereich. Die Ausgangsspannung be-
sitzt dann den Wert V,,,= 0.

4.8.2.2 Schaltverhalten des CMOS-Inverters

Das Schaltverhalten des CMOS-Inverters kann anhand der in Abb. 4.34 dargestell-
ten Schaltungsanordnung aus mehreren Invertern mit kapazitiven Lasten C; be-
schrieben werden.

VDD
o

5 L 5
1 (i I) BCLI) v, 'q° IcL )vout

Abb. 4.34. Schaltungsanordnung zur Bestimmung des Schaltverhaltens von CMOS-Inver-
tern mit kapazitiven Lasten Cj,

O
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Waihrend der Schaltvorginge treten Verluste z. B. durch das Umladen der kapa-
zitiven Last C; weiterer CMOS-Inverter auf. Die mittlere Verlustleistung Py ist
proportional zur Schaltfrequenz fund berechnet sich wie folgt:

1
B, =3-f-CL-V,§D. (4.61)

Das Schaltverhalten kann durch Anlegen eines Spannungssprungs am Eingang
des Inverters bestimmt werden. Charakteristische GréBe fiir das Schaltverhalten ist
die Verzogerungszeit 7;, die die Zeitdifferenz zwischen dem 50%-Wert des Ein-
gangssignals und dem 50%-Wert des Ausgangssignals des Inverters darstellt. Bei
einem positiven Eingangsspannungssprung ¥; am Invertereingang wird die Last-
kapazitit C; zu Beginn mit dem maximalen Drain-Séttigungsstrom /Ipg,,, des
n-Kanal-MOSFETs aufgeladen. Die Verzogerungszeit Zi;s,.., der fallenden Flan-
ke des Ausgangssignals berechnet sich dann wie folgt:

C, Voo . . ,
Tdf,Sprung = TL : Djlt) mit IDSat,n = —~2J ’ f : (VDD - VTn) . (462)
at,n

Bei einem negativen Spannungssprung ¥; am Invertereingang wird die Last-
kapazitdt C; zu Beginn mit dem maximalen Drain-Sittigungsstrom Ips,, des
p-Kanal-MOSFETs aufgeladen. Die resultierende Verzdgerungszeit 7. spmng der
nun steigenden Flanke des Ausgangssignals berechnet sich iiber die folgende
Beziehung:

Hp- Cax
2

&.@.__ mlt ]DSat,p -
2 |IDSat,p‘

w
Tir. Sprung = R (Voo +V1, . (4.63)

Bei einer Spannungsrampe V, am Invertereingang (vgl. Abb. 4.34, zweite
Inverterstufe) liegt an den Gates der MOSFETSs nicht sofort die Betriebsspannung
oder Masse an, sodass die Lastkapazitit C; nicht mit dem maximalen Drain-Sétti-
gungsstrom umgeladen werden kann. Daraus resultiert eine grofiere Verzoge-
rungszeit als bei einem Eingangsspannungssprung. Die Verzdégerungszeit 7; der
steigenden Flanke und die Verzdgerungszeit 7; der fallenden Flanke des Aus-
gangssignals kénnen ndherungsweise mit Hilfe der technologieabhiingigen Fit-
ting-Parameter k, und kybestimmt werden:

VDD VDD

und Tdrzkr.CL'

Tdf zkf -CL .
]DSat,n IIDSat,p‘

(4.64)

Die Fitting-Parameter besitzen beispielsweise fiir eine 0,25um-Technologie ei-
nen Wert von k= k, = 0,75 [6].

Die Verzogerungszeiten fiir einen Spannungssprung V; und eine Spannungs-
rampe ¥, am Invertereingang sind in Abb. 4.35 veranschaulicht. Dabei stellt die
Spannungsrampe die durch einen Spannungssprung V; erzeugte Ausgangsspan-
nung ¥, der ersten Inverterstufe dar, die als Eingangsspannung fiir die zweite In-
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verterstufe dient (vgl. Abb. 4.34). Die Ausgangsspannung der zweiten Inverterstu-
fe besitzt dann den Verlauf V.

a) Vi
Vop[~-"""~
%Vopt

—

b) Vv,

Vop[——\ """ mToommmmmmmmmmdmmmee oo
Y2V
g Tdr,Sprung —

t

©) Vs
Vop
Y2Vop

0

-y

Abb. 4.35. Schaltverhalten eines CMOS-Inverters gemifl Schaltung in Abb. 4.34 a) Ein-
gangsspannungssprung ¥; b) Ausgangsspannung ¥, der ersten Inverterstufe c) Ausgangs-
spannung V; der zweiten Inverterstufe

4.8.3 Transmissiongate

Durch die Parallelschaltung eines n-Kanal-MOSFETs T; und eines p-Kanal-
MOSFETs T, deren Gates mit invertierten Taktsignalen @; und ¢, der Frequenz
J= 1T angesteuert werden, nennt man Transmissiongate oder Transfergate. Die
Prinzipschaltung und das Taktschema eines Transmissiongates sind in Abb. 4.36
dargestellt.

a) 01 b)

1 v

igi

Abb. 4.36. Transmissiongate a) Prinzipschaltung und b) Taktschema
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Das Transmissiongate dient als bidirektionaler Schalter. Sind die Transistoren
T, und T, gesperrt (¢; < Vi, ¢ > Vi), so ist das Transmissiongate hochohmig
(geoffneter Schalterzustand). Ist einer der MOSFETs leitend, so wird das Trans-
missiongate niederohmig (geschlossener Schalterzustand).

Der Kanalwiderstand der MOSFETs im Transmissiongate stellt einen Serien-
widerstand in der Signalstrecke zwischen Eingang und Ausgang dar. Um diesen
Widerstand moglichst gering zu halten, ist die Wahl minimaler Transistorldngen
bei der Dimensionierung des Transmissiongates vorteilhaft. Der Widerstand R,,
bei geschlossenem Schalterzustand des Transmissiongates kann dann tiber die
Drainstréme Ipg,,, und Ipg,, der in Sittigung befindlichen MOSFETSs bestimmt
werden und berechnet sich bei Vs, = Vpp und Vg, = 0 wie folgt:

4 S Voo . (4.65)

C, W
Sor Ty Vo=V ity (Vasy Vi)

Der Widerstand R,, des Transmissiongates ist beispielsweise fiir die Bestim-
mung der Zeitkonstanten 7 zur Umladung einer kapazitiven Last C; notwendig,
die sich wie folgt berechnet:

on

IDSaLn - IDSaLp

T5e=Rn G (4.66)

Um eine vollstindige Auf- bzw. Entladung der Lastkapazitit C;, zu ermdgli-
chen, ist o << T/2 zu wihlen.

4.8.4 Stromspiegel

Analog zu den Stromquelien- und Stromspiegelschaltungen mit Bipolartransisto-
ren (vgl. Abschn. 3.7.2) kénnen entsprechende Schaltungen mit MOSFETSs aufge-
baut werden. Nachfolgend ist die Prinzipschaltung des Stromspiegels mit n-Kanal-
MOSFETsS (Abb. 4.37a) sowie mit p-Kanal-MOSFETSs (Abb. 4.37b) dargestellt.

a)  Vpp Voo b) Voo Voo
R, R, i Jp——|[ T2
Iinl l Iout

Iinl llout
T LT R, R,

Abb. 4.37. Stromspiegel mit a) n-Kanal-MOSFETs und b) p-Kanal-MOSFETs

In Abb. 4.37a wird der n-Kanal-MOSFET T, durch den Kurzschluss von Drain
und Gate (Vgs = Vps) in Sittigung betrieben. Wenn die Drain-Source-Spannung
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Vps des n-Kanal-MOSFETs T, gréfler als dic Drain-Sattigungsspannung ist
(Vbs> Vpsar), dann arbeitet 7, ebenfalls in Sittigung. Sind beide Transistoren 7
und 7, gleich dimensioniert, so besitzen sie nach der Beschaltung in Abb. 4.37a
den gleichen Drainstrom unabhingig von der Last R;. Damit gilt I, = I,,,, wenn
der Einfluss des endlichen Ausgangsleitwertes gpg der Transistoren vernachldssigt
wird. Der gleiche Sachverhalt gilt auch fiir den Stromspiegel mit p-Kanal-
MOSFETs in Abb. 4.37b. Das Spiegelverhiltnis des Eingangsstroms [,,, zum
Ausgangsstrom I, des Stromspiegels kann iiber das Verhiltnis der Transistor-
flachen von T; und T eingestellt werden

Der differentielle Ausgangswiderstand r,,, des Stromspiegels ist gleich dem
Ausgangswiderstand rpg; des MOSFETSs T, und kann mit Hilfe des Kanalléngen-
modulationsfaktors A (vgl. Abschn. 4.4) und des Drainstroms I, von MOSFET T,
bzw. des Ausgangsstroms 7, des Stromspiegels ndherungsweise wie folgt berech-
net werden:

1

Ty =¥psy = .
out =Tps2 =7 4.67)

out’

Ein weitaus hoherer Ausgangswiderstand kann durch Verwendung einer
Kaskodestufe erreicht werden. In Abb. 4.38 ist die Prinzipschaltung eines Strom-
spiegels mit Kaskodestufe dargestelit. Durch die endliche Steilheit der Ausgangs-
kennlinie von MOSFETs im aktiven Bereich ist der Ausgangsstrom des aus den n-
Kanal-MOSFETSs T; und 7, bestehenden Stromspiegels noch gering vom Drainpo-
tential des Ausgangs abhingig. Durch die Kaskodestufe, die aus den n-Kanal-
MOSFETs T; und T, besteht, kann dieser Effekt kompensiert werden.

VDD VDD
R1 RL Vout
lmi Ioutl

T L
T

Abb. 4.38. Stromspiegel mit Kaskodestufe (bestehend aus n-Kanal-MOSFETs)

Der differentielle Ausgangswiderstand r,,, des Stromspiegels mit Kaskodestufe
berechnet sich niherungsweise aus dem Ausgangswiderstand rps, und der Steilheit
Zme des MOSFETS T, sowie des Ausgangswiderstandes rps; des MOSFETSs T wie
folgt:

Tout =¥ps2 t¥pss TVps2 Tpss Ema- (4.68)



4.8 MOSFET-Grundschaltungen 139

Der Nachteil des Stromspiegels mit Kaskodestufe liegt im reduzierten Aussteu-
erbereich der Ausgangsspannung, d. h. wenn sich die MOSFETs T und T, in Sét-
tigung befinden, wird die minimale Ausgangsspannung ¥V, m» durch die Sétti-
gungsspannung Vps, der beiden MOSFETs T, und 7, sowie durch die Einsatz-
spannung Vr, bestimmt:

Vout,min = VTn +2 VDSat' (469)

Durch Verwendung von groflen Transistorweiten W kann die Sattigungs-
spannung ¥pgs, und damit die minimale Ausgangsspannung V... des Stromspie-
gels verringert werden.

Eine weitere Moglichkeit, einen hoch prizisen Stromspiegel mit sehr hohem
Ausgangswiderstand zu realisieren, stellt der im Zusammenhang mit Bipolartran-
sistoren (vgl. Abschn. 3.7.2) beschriebene Wilson-Stromspiegel dar. Das Schal-
tungsprinzip eines Wilson-Stromspiegels mit n-Kanal-MOSFETs ist in Abb. 4.39a
dargestellt.

a) Vpp Voo b Voo Voo
R1ﬁ R. R, R.
lm‘ llout Iinl “out

b, T
[ T

Abb. 4.39. Wilson-Stromspiegel mit n-Kanal-MOSFETs a) Grundschaltung und b) erwei-
terte Schaltung

Der differentielle Ausgangswiderstand r,,, des Wilson-Stromspiegels in Abb.
4.39a berechnet sich mit Hilfe des Ausgangswiderstandes rpgs; und der Steilheit
gn3 des MOSFETs T; sowie des Ausgangswiderstandes rps; des MOSFETSs T ni-
herungsweise wie folgt:

Tout =053 (8m3 Tpss +2) (4.70)

In Schaltung Abb. 4.39a besitzt die Drain-Source-Spannung von MOSFET T,
einen hoheren Wert als die von MOSFET T, sodass bei hoheren Einsatzspannun-
gen unterschiedliche Drainstréme auf Grund des endlichen Ausgangswiderstandes
dieser Transistoren resultieren. Um dies zu verhindern, kann die Schaltung in
Abb. 4.39a um einen weiteren MOSFET gemif Abb. 4.39b erweitert werden. Da-
durch gilt fiir die Drain-Source-Spannungen der MOSFETs T; und Ty Vpg;= Vpss.



140 4 Feldeftekttransistoren

Auch beim Wilson-Stromspiegel zeigt sich analog zum Stromspiegel mit Kasko-
destufe ein verringerter Aussteuerbereich der Ausgangsspannung.

4.8.5 Differenzverstarker

Der Differenzverstirker besteht aus zwei gegengekoppelten Source-Schaltungen
(vgl. 4.8.1.1) und dient der Verstirkung der Differenz von zwei Eingangssignalen
Vier und V;,;, die gemiB Abb. 4.40 jeweils am Gate der MOSFETs T; und T, an-
liegen. Dabei ist die Abhingigkeit der Ausgangsspannung des Differenzverstir-
kers gegeniiber Temperaturschwankungen und Parameterstreuungen nur gering.
Die generelle Funktionsweise gestaltet sich anlog zum Differenzverstirker mit Bi-
polartransistoren (vgl. Abschn. 3.7.3).

Abb. 4.40. Prinzipschaltung eines Differenzverstirkers mit n-Kanal-MOSFETs

Fiir die Differenzverstirkung der in Abb. 4.40 dargestellten Schaltung, die das
Verhiltnis der jeweiligen Ausgangsspannungsénderung dV,,,; bzw. dV,,., zur Ein-
gangsspannungsinderung dV;, =d(V;,;- V;,,) angibt, gilt dann:

A =ﬂ/.o_tzi=_flﬁ¢2_=_l.g [ Ro-Tps . @.71)
P av, av, 2 7"\ Rp+rpg

In GL (4.71) gibt g,, die Steilheit und rps den Ausgangswiderstand der identi-
schen MOSFETs T; und 7, an. Der Ausgangswiderstand r,,, des Differenzverstir-
kers betrigt:

Ry-r .
zWD DS mit }”Dsz-—

. 4.72

r out

Die Gleichtaktunterdriickung G berechnet sich aus dem Verhiltnis der Diffe-
renzverstirkung Ap und der Gleichtaktverstirkung A mit Hilfe des Innenwider-
standes r; der Stromquelle wie folgt:
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=gl (4.73)

Da der dynamische Ausgangswiderstand eines MOSFETs erheblich héher ist
als die statische Last eines Widerstandes, werden die in Abb. 4.40 verwendeten
Widerstinde Rp, durch eine aktive Last aus den p-Kanal-MOSFETs T; und 7, ge-
méf Abb. 4.41 ersetzt. Dadurch kann eine hohere Differenzverstirkung Ap erzielt
werden. Somit besitzt ein aus MOS-Feldeffekttransistoren aufgebauter Differenz-
verstdrker mit aktiver Last gegeniiber einem mit Bipolartransistoren realisierten
Differenzverstirker (vgl. Abschn. 3.7.4) eine erheblich hohere Gleichtaktunter-
driickung.

Voo

!

Flap
O Vout

Vino—] [‘n Tz‘:l o Vi,
Te | F—— -iTls

IBias o

Abb. 4.41. Schaltungsprinzip eines Differenzverstirkers mit aktiver Last (73 und 7y) und
Stromspiegel (75 und 7j) als Konstantstromquelle

In der in Abb. 4.41 dargestellten Schaltung wird nur ein Ausgang V,,, genutzt.
Es wurde weiterhin die Konstantstromquelle durch einen Stromspiegel aus den
n-Kanal-MOSFETs 75 und Ts (vgl. Abb. 4.37a) ersetzt, der durch einen Bias-
Strom Ip;,s gespeist wird. Der Bias-Strom kann beispielsweise iiber einen Wider-
stand gegen Betriebsspannung Vpp bereitgestellt werden. Der Strom / am Source-
Knoten der Eingangstransistoren 7; und 7, wird damit durch eine Spiegelung des
Bias-Stroms erzeugt und iiber das Spiegelverhiltnis des Stromspiegels z. B. auf
I/ = 10/1 eingestellt (vgl. Abschn. 4.8.4).

4.8.6 Operationsverstarker

Der Operationsverstirker zeichnet sich in erster Linie durch eine hohe Differenz-
spannungsverstirkung 4p, einen hohen Eingangswiderstand r;, und einen geringen
Ausgangswiderstand r,,, aus. Weiterhin besitzt ein Operationsverstirker eine hohe
Nullpunktstabilitdt und einen definierten Frequenzgang der Spannungsverstéirkung
(vgl. Abb. 4.43).
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Zum Aufbau eines Operationsverstirkers kann der in Abschn. 4.8.5 beschrie-
bene Differenzverstirker mit aktiver Last (vgl. Abb. 4.41) als Eingangsstufe ver-
wendet werden. Um eine moglichst hohe Verstirkung zu erzielen, wird diese Ein-
gangsstufe um eine Ausgangsverstirkerstufe erweitert. In Abb. 4.42 ist ein
einfacher zweistufiger Operationsverstiarker dargestellt, dessen Ausgangsverstir-
kerstufe aus den komplementiren MOSFETSs T; und Ty besteht.

a) Voo

7

Te b)
Vin1
Voui Vout
Vin2
Ty

Abb. 4.42. a) Schaltungsprinzip eines einfachen zweistufigen Operationsverstirkers mit
MOSFETs und b) Schaltsymbol des Operationsverstirkers

Der Eingang V;,; (+) des Operationsverstirkers wird als nicht-invertierender
Eingang bezeichnet; der Eingang V;,, (-) wird invertierender Eingang genannt. Bei
niedrigen Frequenzen befindet sich die Ausgangsspannung V,,, in Phase mit der
Eingangsspannungsdifferenz AV, = Vi - Va2

Die (Leerlauf-) Differenzverstirkung 4, des Operationsverstirkers, die auch
als Open-Loop-Verstirkung bezeichnet wird, berechnet sich fiir die in Abb. 4.42
dargestellte Schaltung bei Kleinsignalaussteuerung unter Verwendung der Steil-
heit g,, und des Ausgangswiderstandes rps der MOSFETs wie folgt:

dv, g8 . 1
A= out — mi &m8 mit 7re = . 4.74
P AWy V) (1 1 \( 1 1 ps=7 7 G474
____+_~__ . _~__+—
Tps2 Tpse ) \'ps7  Ypss

In Abb. 4.43 ist der schematische Verlauf der Ausgangsspannung eines Ope-
rationsverstirkers in Abhingigkeit von der Eingangsspannungsdifferenz darge-
stellt. Dabei ist die Ausgangsspannung V,,, im Bereich Viumin < Vour < Vour,max N8-
herungsweise linear von der Eingangsspannungsdifferenz AV}, abhingig. AuBer-
halb dieses Spannungsbereichs ist der Operationsverstirker iibersteuert und es
findet kein weiterer Anstieg der Ausgangsspannung statt.

Beim idealen Operationsverstirker existiert keine Nullpunktdrift, sodass die
Ubertragungskennlinie den Nullpunkt schneidet. Beim realen Operationsverstér-
ker muss zum Erreichen des Nullpunktdurchganges eine Offset-Spannung V,y an
die Eingéinge des Operationsverstirkers angelegt werden (vgl. Gl. (4.76)).
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Vout k

Vout,max -

o

0 L AVin
Vout,min o

Abb. 4.43. Ubertragungskennlinie eines Operationsverstirkers

Liegt an beiden Eingéngen eines realen Operationsverstirkers die gleiche
Spannung V; an, so kann man die Gleichtaktverstarkung A und die Gleichtaktun-
terdriickung G wie folgt berechen:

dav,, Ap
=9 ynd G=". 4.75
Ac 2, un 4 ( )

Im linearen Bereich der Ubertragungskennlinie gilt dann fiir die Ausgangs-
spannung ¥, unter Berticksichtigung der Offset-Spannung V4

v,
Vour =4p .[(AV,-,, —Ic,ff)+_é0_) : (4.76)

Zur weiteren Spezifikation eines Operationsverstirkers dient die Darstellung
des Frequenzganges der Differenzverstarkung nach Betrag und Phase. In Abb.
4.44 ist ein typischer Verlauf des Frequenzganges der Differenzverstirkung Ap
und die zugehdrige Phasenverschiebung ¢ dargestellt.

a) Ap[dB]i
102
10"

10°

l f[l-i]

b) @sl’lA
0

/

-90
-180 q’RI

Abb. 4.44. a) Typischer Verlauf des Frequenzganges der Differenzverstiarkung 4, eines
Operationsverstirkers und b) zugehdrige Phasenverschiebung ¢ mit Phasenreserve ¢z
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In Abb. 4.44a bezeichnet f;5 die Frequenz, bei der die Differenzverstirkung 4p
um 3dB abgesunken ist. Die Differenzverstirkung sinkt dann ab, bis sie bet der
Transitfrequenz fr den Wert |4p| = 1 annimmt. Die in Abb. 4.44b bei der Transit-
frequenz aufiretende Phasenverschiebung ¢ charakterisiert die sog. Phasenreser-
ve @, die die Differenz zu @y = -180° darstellt. Die Phasenreserve stellt ein Sta-
bilitdtskriterium der Schaltung dar, wobei Stabilitit dann vorherrscht, wenn
@r>45°..60° gilt. Da sich der Operationsverstirker auf Grund seines mehrstufi-
gen Aufbaus und seiner parasitiren Kapazititen wie ein Tiefpass hoherer Ordnung
verhilt, miissen entsprechende schaltungstechnische Mafnahmen zur Frequenz-
gang-Korrektur durchgefiihrt werden. Da Operationsverstirker zumeist in einem
Gegenkopplungsnetzwerk (Riickkopplung der Ausgangsspannung auf den Ein-
gang) betrieben werden, neigen diese Schaltungsanordnungen zum Schwingen.
Die Phasenreserve ¢ charakterisiert dann die Robustheit der Schaltung gegentiber
diesen Schwingneigungen.

4.9 Vergleich von Bipolartransistor und MOSFET

4.9.1 Technologischer und parametrischer Vergleich

In Abb. 4.45 sind die wesentlichen technologischen und parametrischen Unter-
schiede zwischen einem npn-Bipolartransistor und einem n-Kanal-Feldeffekttran-
sistor zusammengefasst.

Bipolartransistor Feldeffekttransistor

Basis Emitter Source Gate Drain

e

Schnittbild n-Si

Koﬂg(tor . Bﬁk
e e 2]
get;;r;lr l iungs- exponentiell quadratisch
Steilheit Em =II/_Z > b z,U'Cox"p—z"(VGs_VT)
igggf; . vertikal lateral

Abb. 4.45, Technologische und parametrische Unterschiede zwischen npn-Bipolartransistor
und n-Kanal-MOSFET
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Der Eingangsleitwert von MOSFETs ist bei niedrigen Frequenzen vernachlés-
sigbar klein; im Gegensatz zum Bipolartransistor benétigt der MOSFET keinen
Steuerstrom (I; = 0). Das Ubertragungsverhalten des Bipolartransistors weist ein
exponentielles Verhalten auf, womit die Abhingigkeit des Kollektorstroms I von
der Steuerspannung Vg stark ausgeprégt ist. Hingegen besitzt der MOSFET nur
eine quadratische Abhéngigkeit des Drainstroms Ip von der Steuerspannung Vgg
im Sittigungsbereich. Demnach ist die Steilheit g,, des Bipolartransistors zumeist
grofier als die des Feldeffekttransistors. Der Stromfluss beim Bipolartransistor er-
folgt in vertikaler Richtung (vgl. Abb. 4.45). Im Gegensatz erfolgt der Stromfluss
beim MOSFET lateral im Inversionskanal.

4.9.2 Einsatzkriterien von Bipolar- und Feldeffekttransistoren

Bipolartransistoren werden insbesondere fiir grofle Verstarkungen im hohen Fre-
quenzbereich z. B. fiir Oszillatoren und Frequenzteiler im oberen GHz-Bereich
eingesetzt. Weiterhin sind Bipolartransistoren rauscharm, besitzen geringe Para-
meterstreuungen und bieten eine hohe Stromergiebigkeit pro Fliche. Die Tempe-
raturabhéngigkeit von Bipolartransistoren ist zwar stark, aber wohldefiniert. Ge-
geniiber elektrostatischer Aufladung (ESD) sind sie robust. Demnach werden
Bipolartransistoren vor allem in Hochgeschwindigkeitsschaltungen, hochprizisen
Analogschaltungen und fiir Spannungsreferenzen eingesetzt.

Feldeffekttransistoren, die in CMOS-Technologie hergestellt werden, eignen
sich auf Grund der realisierbaren hohen Integrationsdichte und des sehr geringen
Ruhestroms insbesondere fiir Logikgatter und Speicherschaltungen (vgl. Kap. 7).
Auf Grund des hohen Eingangswiderstandes bei geringen Frequenzen werden
Feldeffekttransistoren auch in Analogschaltungen eingesetzt. Da Feldeffekttransis-
toren im Betrieb als Schalter keinen Gleichstrom am Steuereingang fithren und
kein Spannungsabfall bei kapazitiver Last aufiritt, eignen sich diese sowohl fiir
Speicherschaltungen, als auch fiir bestimmte Digital- und Analogschaltungen. Auf
Grund regenerierender Logikpegel z. B. des aus MOSFETSs bestehenden CMOS-
Inverters (vgl. Abschn. 4.8.2) ist die CMOS-Technologie robust gegen Parameter-
streuungen. Somit sind Feldeffekttransistoren insbesondere fiir hochintegrierte
Speicher, Logik-Schaltungen und sog. Mixed-Signal-Schaltungen (z. B. Analog-
Digital-Wandler) geeignet.

Die vorteilhaften Eigenschaften der Bipolar- und CMOS-Technologie werden
in der sog. BiCMOS-Technologie vereint. Hierbei werden Bipolartransistoren und
MOSFETs auf einem Substrat integriert. Diese Technologie benétigt jedoch einen
hoheren Prozessaufwand als die Bipolar- und CMOS-Technologie. Bauelemente,
die in BiCMOS-Technologie hergestellt werden, finden vor allem als schnelle
Treiberschaltungen sowie als schnelle und hochprizise Mixed-Signal-Schaltungen
Anwendung.
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Aufbauend auf die in Kap. 2 - Kap. 4 behandelten Eigenschaften von Halbleiterdi-
oden, Bipolar- und Feldeffekttransistoren werden in diesem Kapitel Bauelemente
beschrieben, die speziell fiir hohe Schaltleistungen konzipiert sind. Die Anforde-
rungen an diese sog. Leistungsbauelemente liegen in einer hohen Sperrfestigkeit
und guten Eigenschaften in Flusspolung bei einfacher Ansteuerbarkeit, hoher
Schaltgeschwindigkeit und Uberlastfihigkeit. Nachfolgend werden der Aufbau
und die Wirkungsweise von Leistungsbauelementen betrachtet, die entsprechen-
den Einsatzbereiche aufgezeigt sowie die Nutzung in ausgewahlten Schaltungsbei-
spielen dargestellt.

5.1 psn-Leistungsdiode

Die wesentlichen Anforderungen an Leistungsdioden sind eine hohe Schalt-
leistung und geringe Sperrverluste, d. h. ein geringer Sperrsittigungsstrom. Die
Schaltleistung entspricht dabei dem Produkt aus Sperrspannung und Flussstrom
(Vr+ 1F).

Als Kriterien fir die Auslegung der Sperrfahigkeit einer Leistungsdiode werden
die maximale Sperrspannung und die maximale Feldstirke herangezogen. Die
maximale Feldstirke E), einer herkémmlichen pn-Diode (vgl. Abschn. 2.1.2.1)
wird bereits bei relativ geringen Sperrspannungen erreicht. Wird die maximale
Feldstirke iiberschritten, so kommt es zu einem Durchbruch der pn-Diode (vgl.
Abschn. 2.3). Zum Erreichen einer hohen Durchbruchspannung Vg, und damit ei-
ner hohen maximalen Feldstirke E), ist eine niedrige Dotierung der Leistungsdio-
de im Bereich der Raumladungszone notwendig.

Das Ziel nach einer geringen Verlustleistung bei Flusspolung (¥ > 0) kann
durch einen geringen Spannungsabfall ¥ {iber dem pn-Ubergang bei hohem Fluss-
strom [ erreicht werden. Dazu ist eine hohe Dotierung beider Halbleiterzonen er-
forderlich (entgegen einer zur Optimierung der Sperrfihigkeit notwendigen nied-
rigen Dotierung). Diese gegenldufigen Anforderungen an die Dotierungshéhe
werden durch Separation des p- und n-Gebietes der pn-Diode durch eine sehr
schwach dotierte Halbleiterschicht (s-Zone) analog zur pin-Diode (vgl. Abschn.
2.7.1) erfiillt; man spricht dann bei der fiir Leistungsanwendungen optimierten
Struktur von einer psn-Leistungsdiode.

Der schematische Aufbau einer p's,n’-Leistungsdiode ist in Abb. 5.1a im Quer-
schnitt dargestellt. Ein beispielthaftes Dotierungsprofil der Struktur ist in Abb. 5.1b
ersichtlich.
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Abb. 5.1. a) Schematischer Aufbau einer p's,n'-Leistungsdiode b) beispiclhaftes Dotie-
rungsprofil und c¢) Ladungstrigerdichteverteilung bei Flusspolung (V> 0)

Wird die p's;n’-Leistungsdiode in Flusspolung (¥ > 0) betrieben, so wird die
schwach dotierte s,-Zone von beiden benachbarten stark dotierten Zonen mit frei-
en Ladungstragern tiberschwemmt und die Diode wird leitend. Die hierbei aufire-
tende Verteilung der Ladungstragerdichten ist in Abb. 5.1c¢ dargestellt. Auf Grund
der starken Injektion von Ladungstrigern gilt in der schwach dotierten s,-Zone fiir
die Minoritatstragerdichte p >> Np. Dadurch folgt fiir die Ladungstrigerverteilung
in der s,-Zone p(x) = n(x). Der Gesamtstrom bzw. die Kennliniengleichung der
p san -Leistungsdiode wird dann gemiB Abschn. 2.7.1, Gl. (2.38) bestimmt. Dabei
wird die psn-Struktur so dimensioniert, dass einerseits der Spannungsabfall iiber
der s,-Zone nicht zu groB wird, andererseits aber der Rekombinationsstrom in der
sy,-Zone dominiert. Fiir die neutrale Weite w, der s,-Zone (vgl. Abb. 5.1) gilt dann
in bezug auf die Diffusionslinge: w;, << Lpg,. Man erhélt fiir den Diodenstrom /

niherungsweise:
Vv
I=2-I,. -l ex =1].
Ssn [ p(ZVﬂ] J (51)

In GL. (5.1) bezeichnet Is,, den Sperrsittigungsstrom der s,-Zone, der sich nihe-

rungsweise mit Hilfe der Ladungstrigerlebensdauer %, in der s,-Zone und der
neutralen Weite wy, der s,-Zone wie folgt berechnet:
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e-A-n;-wg
2-7,

I Ssn = (52)

Befindet sich die p's,n’-Leistungsdiode in Sperrpolung (¥ < 0), so dehnt sich
die Raumladungszone vor allem in die schwach dotierte s,-Zone aus. Demnach
kann ndherungsweise die gesamte Sperrspannung als Feldstirkeintegral iiber der
s,-Zone dargestellt werden. Die Feldstirkeverliufe E(x) einer p's,n’-Leistungs-
diode bei verschiedenen Sperrspannungen ¥ < 0 sind in Abb. 5.2 dargestellt.

E| p'-Si | s,-Zone i n'-Si
0 3 ; -
: X
V|T
] . V|

Abb. 5.2. Feldstirkeverliufe einer p*s,n*-Leistungsdiode fiir verschiedene Sperrspannun-
gen V<0

Um eine optimale Sperrfihigkeit der p’s;n’-Leistungsdiode zu erreichen, sollte
ein moglichst konstanter Feldstiarkeverlauf in der s,-Zone erzielt werden. Dies
kann durch eine besonders niedrige Dotierung der s,-Zone erreicht werden. Er-
reicht die Raumladungszone das Ende der schwach dotierten s,-Zone (Punch-
Through-Effekt, vgl. Abschn. 3.3.3), dann steigt die maximale Feldstdrke E,,rasch
mit der Spannung ¥ an und es kommt zum Lawinendurchbruch (vgl. Abschn.
2.2.1).

Mit p*s,n*-Leistungsdioden kénnen typische Sperrspannungen bis zu 10kV er-
reicht werden.

5.2 Leistungsbipolartransistor

Die wesentlichen Anforderungen an einen Leistungsbipolartransistor sind ein ho-
her Strom bei geringem Durchlasswiderstand, eine hohe Sperrspannung (hohe
Kollektor-Emitter-Spannung Ver im blockierten Zustand), ein gutes Hochstrom-
verhalten der Stromverstirkung und eine hohe Sicherheit gegen einen Durchbruch
zweiter Art (vgl. Abschn. 3.3.2). Um eine hohe Stromverstirkung zu realisieren,
wird beim Bipolartransistor (vgl. Kap. 3) eine geringe Basisweite gewihlt; dies
filhrt jedoch zu einer niedrigen Durchbruchspannung auf Grund des Punch-
Through-Effekts (vgl. Abschn. 3.3.3). Zur Vermeidung des Punch-Through-
Effekts muss die Basisweite des Leistungsbipolartransistors hinreichend grof3 ge-
wihlt werden, was jedoch zu einer relativ geringen Stromverstirkung fiihrt. Um
eine geringe Basisweitenmodulation (vgl. Abschn. 3.2.2) zu erzielen, muss die
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Kollektordotierung niedriger sein als die Basisdotierung. Dies fithrt allerdings zu
einem hohen Kollektorbahnwiderstand. Um diesen Nachteil mdglichst gering zu
halten, kann das hoch dotierte Kollektoranschlussgebiet durch eine sehr schwach
dotierte Halbleiterschicht (s-Zone) von der Basis separiert werden. Der resultie-
rende schematische Aufbau eines Leistungsbipolartransistors mit beispielhaftem
Dotierungsprofil und zugehdrigem' Feldstirkeverlauf E(x) ist in Abb. 5.3 darge-
stellt.

EO I neutrale } 8 & g neutrale/ oC
aa n-Zone

b) Np -Nak
Np

>y

>y

Abb. 5.3. a) Schematischer Aufbau eines Leistungsbipolartransistors b) beispielhaftes Do-
tierungsprofil uind c) Feldstérkeverlauf

Durch die in Abb. 5.3a dargestellte s,-Zone kann die maximale Feldstirke Ej,
verringert werden (im Blockierfall gilt Vg = V¢g). Da sich die Raumladungszone
im wesentlichen in der gering dotierten s,-Zone ausbildet, kann die Basisweite
schmal gehalten werden, ohne den Punch-Through-Effekt hervorzurufen. Jedoch
wird durch die s,-Zone ein zuséitzlicher Bahnwiderstand verursacht, der das Ver-
halten des Leistungsbipolartransistors im Durchlassbetrieb verschlechtert. Auf
Grund der Ladungstrigerspeicherung in def s,-Zone werden aulerdem die dyna-
mischen Eigenschaften beeintrichtigt.

Gegentiber einem herkommlichen Bipolartransistor tritt beim Leistungsbipo-
lartransistor bei hohen Kollektorstromen eine Verringerung der Stromverstirkung
B auf. Ein typischer Verlauf der Stromverstirkung eines Leistungsbipolartran-
sistors in Abhéngigkeit vom Kollektorstrom /¢ ist in Abb. 5.4 bei konstanter Kol-
lektor-Emitter-Spannung Vg fiir unterschiedliche Temperaturen 7; < T, aufge-
zeigt.
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B A

Ic [A]
Abb. 5.4, Beispielhafter Verlauf der Stromverstirkung £ eines Leistungsbipolartransistors

als Funktion des Kollektorstroms /¢ bei konstanter Kollektor-Emitter-Spannung fiir unter-
schiedliche Temperaturen 7; < T,

Die Verringerung der Stromverstirkung £ bei héheren Kollektorstrémen wird
insbesondere durch die sog. Basisaufweitung hervorgerufen, die vor allem durch
einen Abbau der Raumladungszone zwischen Basis und Kollektor im Sattigungs-
fall erfolgt. Auf Grund der geringen Stromverstirkung bei hohen Kollektorstrs-
men ist eine hohe Steuerleistung notwendig. Mit Hilfe einer Darlington-Schaltung
(vgl. Abschn. 3.7.1) kann die Stromverstirkung von Leistungsbipolartransistoren
erhoht werden.

Durch eine grofiflichige Ausfiihrung des Leistungsbipolartransistors und Mon-
tage in einem Gehduse mit geringem thermischen Widerstand kann ein Durch-
bruch zweiter Art (vgl. Abschn. 3.3.2) vermieden werden. Durch die Wahl einer
geeigneten Schichtfolge (z. B. n'ps,n-Struktur) wird eine hohe Durchbruch-
spannung V¢ = V3, zwischen Kollektor und Basis erzielt (vgl. Abschn. 3.3.1).

Typische Grenzwerte eines Leistungsbipolartransistors sind z. B. eine Sperr-
spannung von Veg = 1000V bei einem maximalen Kollektorstrom von Ic= 50 A.
Bei geringeren Sperrspannungen (z. B. Vg = 300 V) werden maximale Kollektor-
strome von bis zu Ic= 500 A erreicht. Die Schaltgeschwindigkeit von Leistungsbi-
polartransistoren ist relativ gering, da die grofle Basisweite und die hohe Basisla-
dung zu einer langen Schaltzeit filhren (vgl. Abschn. 3.6.). Typische
Schaltfrequenzen liegen bei 5 kHz.

Das Anwendungsgebiet von Leistungsbipolartransistoren liegt vor allem im un-
teren bis mittleren Leistungsbereich. Sie werden z. B. in Analogverstirkern und
Motorsteuerungen eingesetzt.

5.3 Leistungs-MOSFET

Zur Erhéhung der Stromergiebigkeit eines MOSFETSs (vgl. Kap. 4) werden mehre-
re Einzeltransistoren parallel geschaltet, wodurch der s.g Leistungs-MOSFET ent-
steht. Zur flichenoptimalen Anordnung der parallel geschalteten Einzeltransisto-
ren werden MOSFETSs verwendet, deren Drainanschliisse sich auf der Unterseite
des Substrats befinden. MOSFETSs dieses Strukturaufbaus werden durch Doppel-
implantation der Kanalstruktur hergestellt und als DMOSFET bezeichnet. Der



5.3 Leistungs-MOSFET 151

schematische Aufbau eines n-Kanal-DMOSFET-Elements ist in Abb. 5.5a im
Querschnitt dargestellt.

n” (Driftzone)

!

D

Inversionskanalbereich é

Abb. 5.5. Schematischer Aufbau (Querschnitt) a) eines Elements eines n-Kanal-DMOS-
FETs und b) von zwei parallel geschalteten Elementen eines DMOSFETs

Der Leistungs-MOSFET entsteht durch die integrierte Parallelschaltung von
mehreren hundert bis tausend Einzelstrukturen, wobei die Verbindung der n'-
Source-Gebiete mit dem p'-Bulk-Gebiet durch die Source-Metallisierung realisiert
wird. Der schematische Aufbau eines Leistungs-MOSFETS, der hier beispielhaft
aus zwei n-Kanal-DMOSFETS besteht, ist in Abb. 5.5b im Querschnitt dargestellt.

Der Leistungs-MOSFET befindet sich im leitenden Zustand, wenn fiir Vs> Vr
der Inversionskanal zwischen n'-Source-Gebiet und s. g. n"-Drifizone gemiB Abb.
5.5 aufgebaut wird. Auf Grund der Doppelimplantation der Kanalstruktur sind
sehr kurze Kanalldngen realisierbar, wodurch eine hohe Sattigungsstromdichte er-
zielt wird. Durch niedrige Dotierung und grofie Breite der Driftzone kann eine ho-
he Sperrspannung erreicht werden, was jedoch mit einem hohen On~Widerstand
R,, im Durchlassbetrieb verbunden ist. Mit zunehmender Sperrspannung wird
deshalb die Stromergiebigkeit des Leistungs-MOSFETSs geringer. In Abb. 5.6 sind
typische Verldufe des On-Widerstandes eines Leistungs-MOSFETs in Abhéngig-
keit vom Drainstrom Ip flir verschiedene Gate-Source-Spannungen Vgs; < Vgsy <
Voss dargestellt.
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Abb. 5.6. Verlauf des On-Widerstandes R, eines Leistungs-MOSFETs fiir verschiedene
Gate-Source-Spannungen Vgs; < Vasz < Voss
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Im Vergleich zum Leistungsbipolartransistor (vgl. Abschn. 5.2) weist der Leis-
tungs-MOSFET bei néherungsweise gleicher Transistorfliche einen héheren On-
Widerstand auf.

Zwischen Source- und Draingebiet des Leistungs-MOSFETs befindet sich ein
parasitirer npn-Bipolartransistor, der bei Schaltvorgingen leitend werden kann
und einen Kurzschluss zwischen Source- und Draingebiet des Leistungs-MOS-
FETs bewirkt. Diesem Vorgang kann durch eine hohe Dotierung des Bulkgebietes
entgegengewirkt werden. Das vereinfachte Ersatzschaltbild eines Leistungs-
MOSFETs mit parasitirem npn-Bipolartransistor T>; und Bahnwiderstand Rp des
Bulkgebietes ist in Abb. 5.7a dargestellt.
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Abb. 5.7. Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines n-Kanal-Leistungs-MOSFETs a) mit parasi-
tdrem npn-Bipolartransistor 75 und b) mit Inversdiode Dr

wo

Bei Riickwirtsbetrieb (Vps < 0) weist der Leistungs-MOSFET keine Sperrfa-
higkeit auf, da sich die Inversdiode Dy des pn-Uberganges zwischen Basis und
Kollektor des parasitiren npn-Bipolartransistors bei ¥ps < 0 in Flusspolung befin-
det (vgl. Abb. 5.6b). Beim Schalten induktiver Lasten kann die Inversdiode die
Funktion einer sog. Freilaufdiode ibernehmen. Eine Freilaufdiode verhindert
durch Kurzschluss die Induktion einer hohen Spannung beim Abschalten des
Stromflusses durch die induktive Last (vgl. Abschn. 5.5.5).

Die Ubertragungskennlinie und das Ausgangskennlinienfeld eines Leistungs-
MOSFETs verhalten sich im wesentlichen wie die Verldufe eines herkdmmlichen
MOSFETs (vgl. Abschn. 4.3). Die Einsatzspannung von Leistungs-MOSFETs ist
auf Grund erwiinschter Storsicherheit hoher als bei herkémmlichen MOSFETS;
|V liegt etwa bei 2 V bis 5V. Folgende Betriebszustidnde des selbstsperrenden n-
Kanal- und p-Kanal-Leistungs-MOSFETs werden unterschieden:

Leistungs-MOSFET-Typ  Durchlassbetrieb Blockierbetrieb Riickwirtsbetrieb
n-Kanal Vs> Vrw Vps20  Vos <Vrw Vps20 Vps<0

p-Kanal Ves <Vip, Vos<0 Vs> Vi, Vps <0 Vps>0

Wesentliche Unterschiede zwischen Leistungsbipolartransistor und Leistungs-
MOSFET liegen im Schaltverhalten. Im Gegensatz zum Bipolartransistor flielen
beim Leistungs-MOSFET nur fiir kurze Zeit Steuerstrome. Das Schaltverhalten er-
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folgt meist mit konstantem Gatestrom. Die kann durch einen Spannungssprung
mit einem Vorwiderstand am Gate charakterisiert werden. Wihrend des Ein-
schaltvorganges resultiert dann ein nidherungsweise konstanter Gatestrom /g, mit
dem die Gatekapazitit umgeladen wird. Bis zum Erreichen der Einsatzspannung
Vr flieit noch kein Drainstrom Ip. Wird der Leistungs-MOSFET leitend
(Vgs > V), so wird die Drain-Source-Spannung Vps von der zuvor anliegenden
Sperrspannung auf die niedrige Durchlassspannung entladen. Somit wird die Gate-
Drain-Kapazitit Cgp durch den Miller-Effekt (vgl. Abschn. 4.8.1.1) erhoht. Im
Schaltpunkt geniigt eine geringe Anderung der Gate-Source-Spannung Vgs, um
eine sehr starke Anderung der Drain-Source-Spannung zu bewirken. Demnach ist
eine hohe Ladung notwendig, um die Miller-Kapazitit in diesem Arbeitspunkt
umzuladen. Die Gate-Source-Spannung bleibt dabei nahezu konstant; man spricht
vom sog. Miller-Plateau. Der bei Vorherrschen des Miller-Plateaus flieBende Ga-
testrom I berechnet sich ndherungsweise mit Hilfe der Gate-Drain-Kapazitit Cgp
und der zeitlichen Anderung der Drain-Source-Spannung Vjs wie folgt:

dt

Der Wert der Miller-Kapazitit ist am Ende des Einschaltvorganges (Ubergang
vom Sittigungs- in den Triodenbereich) am groBten. Erst wenn der zum Umladen
der Millerkapazitit notwendige Strom kleiner als der Gatestrom [ ist, steigt die
Gate-Source-Spannung weiter an. Das Schaltverhalten eines Leistungs-MOSFETs
ist in Abb. 5.8 mit den auftretenden Schaltzeiten dargestellt.

(5.3)

Ig=Cep-

3 Vs

Miller-
Plateau

Abb. 5.8. Schaltverhalten eines n-Kanal-Leistungs-MOSFETs bei ohmscher Last und mit
eingepragtem Gatestrom a) Zeitverhalten der Gate-Source-Spannung Vgs mit Miller-
Plateau und b) Zeitverhalten der Drain-Source-Spannung Vg und des Drainstroms I,

In Abb. 5.8 kennzeichnet ¢4, die Einschaltverzégerung des Leistungs-MOS-
FETs; sie charakterisiert die Zeit, die die Gate-Source-Spannung Vs bis zum Er-
reichen der Einsatzspannung V7 bendtigt. Der Anstieg des Drainstroms /p bzw. der
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Abfall der Drain-Source-Spannung Vps wird durch die Anstiegszeit ¢, beschrieben.
Die Summe aus Einschaltverzégerung und Anstiegszeit wird als Einschaltzeit 7,
bezeichnet (f, = t4,+t,). Das Ausschalten eines Leistungs-MOSFETs erfolgt im
wesentlichen umgekehrt zum Einschalten.

Leistungs-MOSFETs besitzen eine hohe thermische Stabilitdt, d. h. auf Grund
des negativen Temperaturkoeffizienten des Drainstroms fiihrt ein Kurzschluss
zwischen Drain und Betriebsspannung Vpp nicht unmittelbar zu einem thermi-
schen Durchbruch. Erst nach einer Kurzschlussdauer von ca. 10us erfolgt ein
thermischer Durchbruch. Diese Zeit gestattet es, mit Hilfe einer externen Begren-
zungsschaltung diesem Zustand vorzubeugen.

Leistungs-MOSFETs sind typischerweise fiir Blockierspannungen bis 1000V
und Drainstréme bis 30 A ausgelegt; sie kénnen bei Schaltfrequenzen bis zu eini-
gen 100 kHz betrieben werden. Leistungs-MOSFETSs werden insbesondere im un-
teren bis mittleren Leistungsbereich z. B. in Schaltnetzteilen, Motorsteuerungen,
Gleichspannungswandlern und Breitbandverstirkern eingesetzt. Darliber hinaus
lassen sich Leistungs-MOSFETs direkt tiber die Ausginge von integrierten
CMOS-Gattern (vgl. Kap. 7) ansteuern.

5.4 Thyristor

5.4.1 Aufbau und Wirkungsweise des Thyristors

Der Thyristor ist ein gut steuerbarer Leistungsgleichrichter in Vierschichtstruktur
der Schichtfolge ps,spn mit den Anschliissen Anode, Gate (Steuereingang) und
Katode (Emitter). Die duflere p- und n-Zone des Thyristors ist jeweils hochdotiert;
die s,- und s,-Zonen sind jeweils schwach dotiert. Die Breite der s,-Zone ist rela-
tiv schmal ausgeprigt und liegt in der Gréflenordnung der Diffusionslénge L, (vgl.
Abschn. 1.5.4) der Minoritétstrdger. Der schematische Aufbau eines Thyristors
mit beispielhafiem Dotierungsprofil ist in Abb. 5.9 dargestellt.

—O0 Katode

x

Abb. 5.9. Schematischer Aufbau eines Thyristors in ps,s;n-Schichtfolge mit beispielhaftem
Dotierungsprofil
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Im Gegensatz zur herkémmlichen Gleichrichterdiode (vgl. Kap. 2), die fiir eine
der beiden Halbwellen cines sinusformigen Stroms stets durchlissig ist, sperrt der
Thyristor zundchst beide Halbwellen. Erst durch einen Ziindstromimpuls I >0
am Gate kann der Thyristor wihrend der positiven Halbwelle (Anoden-Katoden-
Spannung V,x > 0) eingeschaltet werden. Dabei bleibt der Thyristor auch nach
Wegfall des Ziindstromimpulses (Gatestrom [ = 0) im leitenden Zustand. Durch
die Wahl des entsprechenden Ziindzeitpunktes kann die Dauer des Stromflusses
und damit der Stromverlauf bzw. der mittlere Gleichstrom durch den Thyristor ge-
steuert werden. Das Abschalten des Thyristors erfolgt durch Umpolung der Ano-
den-Katoden-Spannung (Vx < 0) bei Nulldurchgang der Wechselspannung (vgl.
Abschn. 5.4.4).

Im thermodynamischen Gleichgewicht (externe Stréme und Spannungen sind
gleich Null) bildet sich an den drei pn-Ubergingen der Thyristorstruktur jeweils
¢ine Raumladungszone aus, deren Diffusionsspannungen Vp (vgl. Abschn. 2.1)
mit den Kontaktspannungen in der Summe den Wert Null ergeben (vgl. Abschn.
2.1.1, GL (2.4)).

Man unterscheidet drei Betriebsarten des Thyristors: den Blockier-, Durchlass-
und Sperrbetrieb. Der Blockierbetrieb (Anoden-Katoden-Spannung Vi > 0) liegt
vor, wenn sich die pn-Ubergiinge zwischen - und s,-Zone sowie zwischen n- und
sp-Zone in Flusspolung befinden. Der pn-Ubergang zwischen s,- und s,-Zone ist
dann sperrgepolt, wodurch an diesem pn-Ubergang der iiberwiegende Spannungs-
abfall auf Grund der stark ausgedehnten Raumladungszone auftritt. Dadurch ist
der Stromfluss zwischen Anode und Katode sehr gering (Thyristor ist ausge-
schaltet). Die Raumladungszone und der resultierende Potentialverlauf eines Thy-
ristors im Blockierbetrieb sind in Abb. 5.10 (bei Vernachlissigung der Diffusions-
spannungen) dargestellt.

—I Katode

XV

Abb. 5.10. Raumladungszone und Potentialverlauf eines Thyristors im Blockierbetrieb
(Diffusionsspannungen vernachlissigt)

Wird die Anoden-Katoden-Spannung ¥k so weit erhoht, dass der pn-Ubergang
zwischen s,- und s,-Zone die Sperrwirkung verliert, so erfolgt das sog. Ziinden des
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Thymstors Dabei kippt der Thyristor ab einer Spannung Vix 2 Vpr (Kippspan-
nung) in den Durchlassbetrieb. Im Durchlassbetrieb des Thyristors befinden sich
alle drei pn-Ubergiinge in Flussbetrieb, sodass aus der hochdotierten n- und p-
Zone Ladungstriger in die niedrig dotierte s,- bzw. s,-Zone injiziert werden. Da-
durch erfolgt ein starker Anstieg des Anodenstroms I, des Thyristors.

Im Sperrbetrieb (V¢ < O) verhlt sich der Thyristor analog einer pn- -Diode. Da-
bei befinden sich die pn-Uberginge zwischen p- und s,-Zone sowie zwischen n-
und s,-Zone in Sperrpolung. Der pn-Ubergang zwischen s,- und s,-Zone ist dann
flussgepolt. Die bei Sperrbetrieb aufiretenden Ausdehnungen der Raumladungs-
zonen und der Potentialverlauf des Thyristors ist in Abb. 5.11 bei Vernachléssi-
gung der Diffusionsspannungen dargestellt.

p-Si n-Si E-Si n-Si
e o

s¢neutrale’ Katode
>V n-Zone

><V

Vak

Abb. 5.11. Raumladungszone und Potentialverlauf eines Thyristors in Sperrbetrieb (Diffu-
sionsspannungen vernachléssigt)

Die zum Ziinden des Thyristors erforderliche Kippspannung Vgr kann deutlich
verringert werden, wenn ein zusétzlicher Steuerstrom (Ziindstrom) /; am Gate an-
liegt. Dieser Strom erhéht die Minoritdtstrdgerdichte in der s,-Zone, sodass die
Raumladungszone am pn-Ubergang zwischen s,- und s,-Zone nahezu unabhingig
von Vx ihre Sperrwirkung verliert (vgl. Abschn. 5.4.3).

5.4.2 Thyristorkennlinie

Die Abhingigkeit des Anodenstroms I, von der Anoden-Katoden-Spannung Vx
fiir die in Abschn. 5.4.1 beschriebenen Betriebsarten wird in der sog. Hauptstrom-
kennlinie des Thyristors dargestellt. In Abb. 5.12 ist ein schematischer Verlauf der
Hauptstromkennlinie und das Schaltsymbol des Thyristors abgebildet.

Die Blockierkennlinie (0 < V4 < Vzr) kennzeichnet das Verhalten des Thy-
ristors bis zum Einsetzen des Ziindvorganges (Vorwirtsdurchbruch ohne Ga-
testrom). Das Ziinden erfolgt bei der Kippspannung ¥,x=Vzr bei einem Kipp-
strom I; = Izr und es gilt in diesem Arbeitspunkt, dass der Anstieg dV,x/dl, den
Wert Null besitzt.
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Abb. 5.12. Schaltsymbol und Hauptstromkennlinie eines Thyristors fiir Blockier-, Durch-
lass- und Sperrbetrieb

Nach Uberschreiten der Kippspannung bzw. des Kippstroms findet ein Anstei-
gen des Anodenstroms I, statt; der Thyristors befindet sich im Durchlassbetrieb.
Die entsprechende Durchlasskennlinie verhdlt sich niherungsweise wie die einer
pn-Diode (vgl. Abschn. 2.2.2). Der Durchlassbetrieb des Thyristors bleibt so lange
erhalten, bis die sog. Haltespannung Vy bzw. der Haltestrom Iy unterschritten
wird (vgl. Abb. 5.12).

Die Sperrkennlinie (V4 < 0) des Thyristors verhalt sich analog der Sperrkenn-
linie einer pn-Diode (vgl. Abschn. 2.2.2). Als charakteristische GroBe dient die
Durchbruchspannung Vg, ab der Durchbruchsmechanismen (vgl. Abschn, 2.3)
auftreten und ein starkes Ansteigen des Sperrstroms des Thyristors bewirken.

5.4.3 Ziindverhalten des Thyristors

Zur Veranschaulichung des Ziindvorganges kann der Thyristor durch eine Ersatz-
schaltung aus zwei komplementéren Bipolartransistoren (vgl. Kap. 3) 7; und T
beschrieben werden, die in Abb. 5.13a dargestellt ist. Dabei wird iiber einen
Schalter S der Ziindstrom I; pulsformig am Gate des Thyristors bereitgestellt. Die
Grundschaltung fiir die Ansteuerung eines Thyristors bei Verwendung einer ohm-
schen Last R; ist in Abb. 5.13b veranschaulicht.

b)

KO

Abb. 5.13. a) Ersatzschaltung des Thyristors aus zwei komplementiren Bipolartransistoren
Ty (pup) und T> (npn) zur Veranschaulichung des Ziindvorganges b) Grundschaltung zur
Ansteuerung eines Thyristors
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Die Ziindbedingung eines Thyristors ergibt sich aus den Stromverstérkungen o
und @ (vgl. Abschn. 3.5.3) der in Abb. 5.13a dargestellten Bipolartransistoren T
und T, wie folgt:

o +o, 21, (5.4)

Erfolgt das Ziinden des Thyristors durch das Uberschreiten der Kippspannung
Var (vgl. Abschn. 5.4.1) ohne einen zusétzlichen Steuerstrom am Gate (I = 0), so
spricht man vom sog. Uberkopfziinden. Hierbei wird die Spannungsabhéingigkeit
der Stromverstirkungen o5 und &, ausgenutzt. Bei ansteigender Anoden-Katoden-
Spannung Vi verringern sich die Basisweiten der Transistoren T; und 7; auf
Grund der Basisweitenmodulation (vgl. Abschn. 3.2.2) und der Einfluss des Lawi-
neneffektes (vgl. Abschn. 3.3.1) nimmt zu, wodurch die Stromverstirkungen bei
der Kippspannung V,x 2 Vpr den zum Ziinden des Thyristors erforderlichen Wert
iiberschreiten.

Die zum Ziinden des Thyristors notwendige Kippspannung Vpr kann deutlich
verringert werden, wenn ein zusétzlicher Ziindstrom I; am Gate anliegt (vgl.
5.4.1), wodurch eine Erh6hung der Minorititstragerdichte in der s,-Zone erfolgt.
Dabei wird die Stromabhéngigkeit der Stromverstirkungen ¢; und ¢, ausgenutzt.
Eine Erhohung des Anodenstroms I, hat eine Erhéhung der Stromverstirkungen
zur Folge, wodurch bei einem Kippstrom I, = Iz die Stromverstdrkungen den zum
Zinden des Thyristors erforderlichen Wert (¢ + a; =1) iiberschreiten. Die Ab-
héngigkeit des Anodenstroms I, von der Stromverstirkung a; des pnp-Transistors
T; und der Stromverstdrkung &, des npn-Transistors 7> sowie der Summe von ¢
und o ist beispielhaft in Abb. 5.14 dargestellt.

oA

Ziindung

0,75} 02
05} o
025} /
0 . . J

10* 10° 102 10" 10°  log Ia[A]

Abb. 5.14. Typischer Verlauf der Stromverstirkungen &; und a; der komplementéren Bipo-
lartransistoren des Thyristors in Abhéingigkeit vom Anodenstrom I

Wird der Anodenstrom I, durch einen Ziindimpuls am Gate auf einen Wert
oberhalb des Haltestroms [y (vgl. Abb. 5.12) erhéht, so wird der Einschaltvorgang
des Thyristors auch bei Wegfall des Ziindstroms /; fortgesetzt. Die Hauptstrom-
kennlinie eines Thyristors flir verschiedene Ziindstréme I ist in Abb. 5.15 veran-
schaulicht.
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Abb. 5.15. Hauptstromkennlinie eines Thyristors fiir verschiedene Steuerstrome /g

Neben der Beschleunigung des Ziindvorganges durch einen Ziindstrom kann
auch eine Temperaturerhchung oder Bestrahlung des Thyristors mit Licht zur Er-
héhung der Minoritétstrigerdichte in der s,-Zone fithren. Bei TemperaturerhShung
wiéchst der Sperrstrom des Thyristors und damit auch der Anodenstrom I; expo-
nentiell mit der Temperatur an. Dadurch wird bei héherer Temperatur die Ziind-
bedingung GI. (5.4) schneller erfiillt.

Bei Bestrahlung der s,-Zone des Thyristors mit Licht werden gemiB der Me-
chanismen einer Fotodiode (vgl. Abschn. 2.7.6) in dieser Zone zusitzlich Elek-
tron-Loch-Paare optisch generiert, wobei die Minorititstrigerdichte ansteigt und
das Ziinden des Thyristors ausgelost wird (Fotothyristor, vgl. Abschn. 5.4.5.1).
Weiterhin kann ein Ziinden des Thyristors durch schnelle Spannungséinderungen
dV 4k /dt hervorgerufen werden, was zumeist als parasitirer Effekt z. B. bei Span-
nungsspitzen auftritt (vgl. Abschn. 5.6).

5.4.4 Schaltverhalten des Thyristors

Beim Einschalten des Thyristors iiber einen Ziindstrom /s gemaf} Abb. 5.11b mis-
sen sich zunichst die Ladungstriigerverteilungen in der s,- und s,-Zone auf die
sich neu ergebenen stationdren Werte einstellen. Die daraus resultierende Ein-
schaltzeit (Ziindzeit) t,, setzt sich aus der Ziindverzugszeit t,; und die durch laterale
Ausbreitung des Ziindvorganges iiber die Katodenfldche bedingte Durchschaltzeit
t,» ZUSammen:

Lot =lgq Hig . (5.5)

Dabei gibt die Ziindverzugszeit ., die Zeit an, die zwischen dem Beginn des
Ziindimpulses und dem Zeitpunkt vergeht, bei dem die Anoden-Katoden-Span-
nung ¥,k auf 90% ihres Wertes abgesunken ist. Die Durchschaltzeit ¢, charakteri-
siert die Zeit, in der die Spannung ¥V« von 90% auf 10% ihres Wertes abgesunken
ist. Das Finschaltverhalten eines Thyristors bei Anlegen eines Ziindstroms I; ab
dem Zeitpunkt 7 = 0 ist in Abb. 5.16 dargestellt.
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T

Abb. 5.16. Einschaltverhalten eines Thyristors a) zeitlicher Verlauf des Anodenstroms I,
und b) zeitlicher Verlauf der Anoden-Katoden-Spannung ¥, bei Anlegen eines Ziind-
stroms ab dem Zeitpunkt ¢ =0

Zum Ausschalten eines Thyristors muss der Anodenstrom unter den Haltestrom
(I4 < Iy) verringert werden. Dazu wird entweder der Laststromkreis (vgl. Abb.
5.11b) geodfinet, wobei der Strom iiber einen anderen Strompfad (z. B. liber einen
geziindeten Hilfsthyristor) abkommutiert werden muss oder es wird die Anoden-
Katoden-Spannung V,x umgepolt. Fiir die nachfolgenden Betrachtungen wird der
Ausschaltvorgang an Hand der in Abb. 5.17a dargestellten Schaltung mit indukti-
ver Last und Ansteuerung mit einer Rechteckspannung V;, beschrieben.

b) 14
-dl/dt
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Abb. 5.17. Ausschaltverhalten eines Thyristors bei Abkommutierung a) Messschaltung
b) zeitlicher Verlauf des Anodenstroms I, und b) zeitlicher Verlauf der Anoden-Katoden-
Spannung ¥V«
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Beim Ausschaltvorgang sinkt der Anodenstrom I, des Thyristors naherungs-
weise linear mit der Abkommutierungssteilheit -dl/dt. Die Schaltzeit wird zum ei-
nen durch die Riickwirtserhiolzeit ¢, bestimmt, die sich aus der Speicherzeit zg und
der Abfallzeit ¢, zusammensetzt. Zum anderen wird die Schaltzeit durch die sog.
Freiwerdezeit t, bestimmt, die zur Wiederherstellung der Blockierfahigkeit des
Thyristors notwendig ist. Der beim Ausschaltvorgang eines Thyristors auftretende
zeitliche Verlauf des Anodenstroms [, und der Anoden-Katoden-Spannung Vi
mit den zugehdrigen Schaltzeiten ist in' Abb. 5.17b und Abb. 5.17¢ veranschau-
licht. Wihrend des Ausschaltvorganges muss die in der s,-Zone gespeicherte La-
dung durch einen Strom mit dem Maximalwert -Ir; abgebaut werden. Bei induk-
tiver Last wird durch den Strom -l eine sog. Riickschlagspannung -Vggy hervor-
gerufen, die schaltungstechnisch begrenzt werden muss.

5.4.5 Weitere Thyristortypen

5.4.5.1 Fotothyristor

Die Ziindung eines Thyristors (vgl. Abschn. 5.4.3) kann ebenfalls durch eine Be-
strahlung der s,-Zone mit Licht erfolgen; man spricht hierbei von einem Foto-
thyristor. Dabei werden in dieser Zone zusétzlich Elektron-Loch-Paare optisch
generiert, wobei die Minorititstrigerdichte ansteigt und das Ziinden des Thyristors
ausgeldst wird. Als Lichtquelle dienen z. B. Lumineszenzdioden (vgl. Abschn.
2.7.8), die Photonen mit geniigend hoher Energie emittieren, um Elektron-Loch-
Paare zu generieren. Die Lichtquelle kann sich dabei direkt im Thyristorgehduse
befinden oder extern angeordnet sein; bei externer Anordnung wird das Licht {iber
einen Lichtleiter eingekoppelt. Der Vorteil der optischen Ziindung liegt in der gal-
vanischen Trennung des Steuerkreises vom Lastkreis.

5.4.5.2 GTO-Thyristor

Der GTO-Thyristor (Gate-Turn-Off Thyristor) wird wie ein herkdmmlicher Thy-
ristor iibet einen positiven Ziindstromimpuls /; geziindet. Das Ausschalten erfolgt
jedoch mit einem negativen Strompuls am Gate. Der schematische Aufbau und
das Schaltsymbol eines GTO-Thyristors ist in Abb. 5.18 dargestellt.

Abb. 5.18. GTO-Thyristor a) schematischer Aufbau (Querschnitt) mit alternierenden Gate-
und Katodenanschliissen b) Schaltsymbol
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Beim Ausschalten des GTO-Thyristors iiber einen negativen Stromimpuls am
Gate werden die Uberschussladungstriger aus der s,-Zone abgesaugt. Um beim
Ausschalten die von der Basis des pnp-Bipolartransistors 7; (vgl. Ersatzschaltbild
Abb. 5.13) injizierten Locher sicher abflieflen zu lassen, muss der laterale Gatewi-
derstand des Thyristors reduziert werden. Dazu werden streifenformig ausgeprég-
te, alternierende Gate- und Katodenanschliisse verwendet. In Abb. 5.19 ist das
Ausschaltverhalten eines GTO-Thyristors dargestellt. Dabei bleibt nach Einprégen
des negativen Gatestromimpulses /; fiir die Speicherzeit #y der Anodenstrom I,
noch erhalten. Wahrend der sich anschlielenden Abfallzeit ¢ beginnt der Anoden-
strom durch das Absaugen von Lochern aus der p-Zone zu sinken und die Ano-
den-Katoden-Spannung ¥ steigt stark an.

a) IG |
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Abb. 5.19. Ausschaltverhaiten eines GTO-Thyristors bei negativem Gatestromimpuls
a) Zeitverhalten des Gatestroms I und b) Zeitverhalten des Anodenstroms Z,

Nach der Abfallzeit ¢ befindet sich der pnp-Bipolartransistor 7; (vgl. Ersatz-
schaltung Abb. 5.13) noch im aktiven Bereich. Der resultierende Reststrom flief3t
withrend der Abklingzeit ¢, {iber die Gateelektrode ab, da der npn-Bipolartransistor
T der Ersatzschaltung bereits gesperrt ist. Da die sog. Ausschaltstromverstirkung
-I/I; des GTO-Thyristors gering ist, wird zum Ausschalten ein relativ hoher
negativer Gatestrom I benétigt ([/g| = 1/3-Ly).

Mit GTO-Thyristoren werden Sperrspannungen bis ca. 7000V und Dauerstro-
me bis ca. 3000 A erreicht. Die Schaltfrequenzen liegen dabei im Bereich von
1 kHz bis 10 kHz.

5.4.6 Anwendung des Thyristors

Thyristoren werden insbesondere im mittleren bis hohen Leistungsbereich einge-
setzt. Mit ihnen kdnnen Sperrspannungen bis ca. 10 kV und Dauerstréme bis ca.
4000 A realisiert werden. Kleinere Thyristoren werden vor allem als elektronische
Schalter (z. B. Helligkeitsregler) und Drehzahlregler fiir Drehstrommotoren einge-
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setzt. In Abb. 5.20 ist der Einsatz eines Thyristors in einer sog. Phasenan-
schnittsteuerung (Impulssteuerung) dargestellt.

Vo(t)

Abb. 5.20. Phasenanschnittstenerung (Impulssteuerung) mit Thyristor

Dabei befindet sich der Thyristor 7; in Serie zur ohmschen Last R;. Bei der
Phasenanschnittsteuerung findet dann wihrend jeder positiven Halbwelle der
Wechselspannung V;(#) ein Stromfluss I, durch den Lastwiderstand R; statt. Dabei
flieit der Strom jeweils vom Ziindzeitpunkt bis zum Nulldurchgang der Wechsel-
spannung. Bei einer negativen Halbwelle der Wechselspannung sperrt der Thy-
ristor (I, = 0). Der aus dem Zeitverlauf des Gatestroms I resultierende Span-
nungsverlauf V;(¢) iiber dem Lastwiderstand R; ist in Abb. 5.21 dargestellt.
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Abb. 5.21. a) Zeitverhalten des Gatestroms /; und b) Zeitverhalten der Spannung iiber der
ohmschen Last R; einer Phasenanschnittsteuerung

Der Winkel zwischen dem Nulldurchgang der Wechselspannung V;(¢) und dem
Ziinden der Thyristoren wird als Phasenanschnittwinkel o bezeichnet. Durch Ver-
dndern des Phasenanschnittwinkels kann der Mittelwert der Wechselspannung am
Lastwiderstand R; variiert werden. Die Phasenanschnittsteuerung erméglicht so-
mit eine stufenlose Leistungssteuerung bei geringer Reaktionszeit. Durch antipa-
rallele Verschaltung von zwei Thyristoren kann auch die negative Halbwelle der
Wechselspannung V;(¢) genutzt werden.

Ein weiteres Anwendungsgebiet fiir Thyristoren stellt die Drehstrombriicken-
schaltung zur Ansteuerung von Gleichstrommotoren dar. Diese Schaltung wird in
Zusammenhang mit der Anwendung des IGBTs in Abschn. 5.5.5 ndher betrachtet.



164 5 Leistungsbauelemente

5.5I1GBT

5.5.1 Aufbau und Wirkungsweise des IGBTs

Der IGBT (Insulated-Gate Bipolar-Transistor) weist einen ghnlichen Aufbau wie
der Leistungs-MOSFET auf (vgl. Abschn, 5.3), besitzt aber anstelle einer n'-
Silizium-Schicht eine p*-Silizium-Schicht unterhalb der n"-Driftzone. Dadurch be-
nétigt der IGBT nur eine einfache Ansteuerung analog zum MOSFET, weist aber
die hohe Stromergiebigkeit eines Bipolartransistors auf. Der Steueranschluss des
IGBTs wird analog zum MOSFET als Gate (G), die Ausgangselektroden analog
zum Bipolartransistor mit Emitter (E) und Kollektor (C) bezeichnet. Der schema-
tische Aufbau eines IGBT-Elements ist in Abb. 5.22a im Querschnitt dargestellt;
in Abb. 5.22b ist die Parallelschaltung von zwei Elementen zur Erhdhung der
Stromergiebigkeit abgebildet.

5

o

Abb. 5.22. Schematischer Aufbau (Querschnitt) a) eines IGBT-Elements und b) Parallel-
schaltung von zwei Elementen zur Erhdhung der Stromergiebigkeit

In der n™-Driftzone des IGBTs (vgl. Abb. 5.22) erfolgt ein bipolarer Strom-
transport, da aus der darunter liegenden p*-Silizium-Schicht Locher in die Drift-
zone emittiert werden kénnen. Die Locherinjektion aus dem p'n’-Ubergang erhoht
analog zur psn-Leistungsdiode (vgl. Abschn. 5.1) die Ladungstrigerdichte von E-
lektronen und Lochern (starke Injektion). Dadurch wird der On-Widerstand R,,
des IGBTs im Durchlassbetrieb gegeniiber einem sonst identisch aufgebauten
Leistungs-MOSFET (vgl. Abschn. 5.3) erheblich reduziert. Der p'n’-Ubergang des
IGBTs stellt gleichzeitig die Emitter-Basis-Strecke eines pnp-Bipolartransistors
dar, dessen Kollektor der Substratanschluss der internen MOSFET-Struktur des
IGBTS ist. FlieBt durch den pnp-Bipolartransistor ein Kollektorstrom, so trigt die-
ser ebenfalls zum Durchlassstrom bei. Dadurch kann der On-Widerstand des
IGBTs weiter verringert werden.

Die Wirkungsweise des IGBTs im Durchlassbetrieb (Vg = 0) kann anhand des
Ersatzschaltbildes in Abb. 5.23a veranschaulicht werden. Demnach kann der
IGBT durch die Verschaltung eines n-Kanal-MOSFETs T, und eines pnp-Bipolar-
transistors T, beschrieben werden. Wie der Leistungs-MOSFET enthilt auch der
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IGBT einen parasitiren lateralen npn-Bipolartransistor T3, der sich parallel zum
MOSFET T; befindet (vgl. Abschn. 5.3, Abb. 5.7). Als weiteres parasitéres Ele-
ment wirkt der Bahnwiderstand R des p’-Bulkgebietes zwischen n*-Diffusions-
gebiet (Emitter) und n"-Driftzone (Basis von 75).

a) o b) c)
C C
T2 I_Bf “c b
Ts - Tz 1
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Abb. 5.23. a) Ersatzschaltbild eines IGBTs im Durchlassbetrieb (V¢ 2 0) b) vereinfachtes
Ersatzschaltbild im Durchlassbereich fiir Rz— 0 ¢) vercinfachtes Ersatzschaltbild im
Schwellenbereich (0 < Vg < V)

Wenn der Bahnwiderstand Ry gering ist (Rz — 0), resultiert daraus ein Kurz-
schluss zwischen Basis und Emitter des parasitiren npn-Bipolartransistors 773, so-
dass dieser inaktiv bleibt und im Ersatzschaltbild vernachléssigt werden kann. Das
resultierende vereinfachte Ersatzschaltbild ist in Abb. 5.23b dargestellt. Der ent-
haltene Stromanteil /5, entsteht durch den Elektronenfluss im Kanal des n-Kanal-
MOSFETs T, wobei ein Teil der Elektronen in der n*-Driftzone rekombiniert. Der
Stromanteil I, dient gleichzeitig als Basisstrom des pnp-Bipolartransistors 73,
dessen Kollektorstrom I¢; sich aus der Stromverstirkung /% und dem Stromanteil
I, wie folgt zusammensetzt:

Ic, =5 1Ip;. (5.6)

Da die Basisweite von T grof ist, ist die Stromverstirkung £, < 1. Der Kollek-
torstrom I des IGBTs berechnet sich dann mit Hilfe der Stromanteile I, und I,
wie folgt:

IC=IC2+IBZ (57)

Wird der IGBT im Schwellenbereich (0 < Vep < V) betrieben, so ist der pn-
Ubergang zwischen Basis und Kollektor des pnp-Bipolartransistors 7, nur
schwach leitend und die Stromverstirkung £, ist sehr gering, Dadurch kann die
Basis-Kollektor-Diode des pnp-Bipolartransistors 7, vernachléssigt werden; es er-
gibt sich das in Abb. 5.23¢ dargestellte vereinfachte Ersatzschaltbild aus der Se-
rienschaltung des n-Kanal-MOSFETs T; und der Diode D;. Wird die Schleusen-
spannung Vs der Diode D, iiberschritten, gelangt man in den aktiven Bereich des
IGBTs (vgl. Abschn. 5.5.2).
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Bei Sperrpolung des IGBTSs (Vps < 0) ist die Diode zwischen Kollektor und n'-
Driftzone gesperrt. Somit ist der IGBT in Rilckwirtspolung sperrfihig und besitzt
keine interne Riickwiértsdiode wie der Leistungs-MOSFET.

5.5.2 Kennlinie des IGBTs

Die Abhingigkeit des Kollektorstroms I von der Kollektor-Emitter-Spannung
Vee wird im Ausgangskennlinienfeld des IGBTs dargestellt. Im Gegensatz zum
Leistungs-MOSFET zeigt der IGBT im Schwellenbereich ein diodentypisches
Verhalten, d. h. erst ab einer bestimmten Schwellspannung Vg = Vs nimmt der
Kollektorstrom /¢ merklich mit der Kollektor-Emitter-Spannung Ve zu. In Abb.
5.24 ist ein typischer Verlauf des Ausgangskennlinienfeldes und das Schaltsymbol
des IGBTs abgebildet.

ek

c Aktiver Bereich
- il

Ver ﬁ’(

: A Ve
/Sperrkennlinie Uéchwellenbereich

Abb. 5.24. Schaltsymbol und Ausgangskennlinienfeld eines IGBTs fiir verschiedene Gate-
Emitter-Spannungen Vg

Bei geringer Kollektor-Emitter-Spannung Ver wird gemifl der in Abb. 5.23c
dargestellten Serienschaltung von MOSFET 7, und p'n-Diode D; der Kollek-
torstrom I des IGBTs durch die Diode begrenzt. Bei hoherer Kollektor-Emitter-
Spannung Vi 2 Vs geht die Diodenkennlinie in die Ausgangskennlinie des Tran-
sistors iiber. Der Kollektorstrom Ic des IGBTs berechnet sich dann gemif
Gl (5.7).

In Sperrpolung (Vps<0) verhilt sich der IGBT wie eine herkommliche pn-
Diode (vgl. Abschn. 2.2.2). Ist die Sperrspannung gréBer als die Durchbruchspan-
nung |Veg| > V3., so findet ein starker Anstieg des Sperrstroms statt.

5.5.3 Schaltverhalten des IGBTs

Das Einschaltverhalten des IGBTs verhilt sich nahezu analog zum Einschaltver-
halten des Leistungs-MOSFETs (vgl. Abschn. 5.3). In Abb. 5.25 wird zum Zeit-
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punkt ¢ =0 wird ein positiver Spannungssprung ¥z am Gate des IGBTs erzeugt,
wobei mit Hilfe einer Spannungsteuerung am Gate das Auftreten eines Miller-
Plateaus (vgl. Abschn. 5.3) vermieden wird. Nach Erreichen der Einsatzspannung
Vor 2 Vpy, steigt der Kollektorstrom /- des IGBTSs stark an. Auf Grund der hohen,
nahezu konstanten Kollektor-Emitter-Spannung V¢ befindet sich der IGBT hier-
bei im Séttigungsbereich. Nach der Anstiegszeit ¢, erreicht der Strom 5, seinen
Endwert und die Kollektor-Emitter-Spannung Vg sinkt auf einen niedrigen Wert
Vee = Vegsa ab. Der Kollektorstrom I, durch den pnp-Bipolartransistor steigt erst
an, nachdem der Strom Iy, flieit. Das zeitliche Verhalten der Kollektor-Emitter-
Spannung V¢r und des Kollektorstroms /- beim Einschaltverhalten eines IGBTs
bei ohmscher Last und eingeprigter Spannungsrampe am Gate ist in Abb. 5.25
dargestetlt.

D Ve

VCESat

Abb. 5.25. Einschaltverhalten eines IGBTSs bei ohmscher Last und eingeprégter Spannungs-
rampe am Gate a) Zeitverhalten der Gate-Emitter-Spannung ¥V und b) Zeitverhalten der
Kollektor-Emitter-Spannung V¢x und des Kollektorstroms /-

Beim Ausschalten des IGBTs wird die Gate-Emitter-Spannung Vg auf den
Wert Vg = 0 reduziert. Nach Unterschreiten der Einsatzspannung (Vg < V7,,) be-
ginnt der Kollektorstrom /- mit dhnlicher Geschwindigkeit wie beim Leistungs-
MOSEFET zu sinken. Anders als beim Leistungs-MOSFET sind aber beim IGBT
sowohl Elektronen als auch Locher als Diffusionsladung der p'n-Diode in der n'-
Drifizone gespeichert. Bei abruptem Absinken der Gate-Emitter-Spannung Vg
beim Ausschaltvorgang konnen die Elektronen nicht {iber den Inversionskanal ab-
flieBen. Der Locherstrom I, (vgl. Abb. 5.23b) und damit der Kollektorstrom I
des IGBTs fliefit dann so lange weiter, bis die Diffusionsladung (sog. Tail-Ladung
Qr) durch Rekombination in der n*-Driftzone abgebaut ist. Die hierbei auftretende
Zeitkonstante 7 kann iiber die Stromverstirkung £, des internen pnp-Bipolartran-
sistors (vgl. Abb. 5.23b) und seine Basistransitzeit 73, (vgl. Abschn. 3.1.3) wie
folgt bestimmt werden:
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2

0. (-8)
2-D,

Tr =3, Tp, mit 7Tp, =

Das Ausschaltverhalten eines IGBTSs ist anhand des Zeitverhaltens der Gate-
Emitter-Spannung Vgg, der Kollektor-Emitter-Spannung Ver und des Kollektor-
stroms I mit Auftreten der Tail-Ladung Qr mit der Zeitkonstanten 7z in Abb. 5.26
dargestellt.
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Abb. 5.26. Ausschaltverhalten eines IGBTs a) Zeitverhalten der Gate-Emitter-Spannung
Ve und b) Zeitverhalten der Kollektor-Emitter-Spannung V¢ und des Kollektorstroms /¢
mit Auftreten der Tail-Ladung Qr

Das langsame Abklingen des Locherstroms tiber den durch die Tail-Ladung Or
hervorgerufenen sog. 7ail-Strom erfolgt in einem Zeitabschnitt, in dem bereits ei-
ne relativ hohe Sperrspannung am IGBT anliegt. Dadurch tritt eine erhdhte Ver-
lustleistung wihrend des Ausschaltvorganges auf. Durch den Tail-Strom wird dar-
iiber hinaus die maximale Schaltfrequenz des IGBTs reduziert (vgl. Abschn.
5.5.5).

5.5.4 Weitere IGBT-Typen

5.5.4.1 Punch-Through-IGBT

Beim Punch-Through-IGBT (PT-IGBT) wird die n"-Driftzone durch eine n'-Sili-
zium-Schicht von der darunter liegenden p'-Silizium-Schicht separiert. Auf Grund
des dadurch gednderten Feldstirkeverlaufs kann die Drifizone schmaler und nied-
riger dotiert ausgelegt werden. Durch diese MafBinahme wird der Durchlasswider-
stand R,, reduziert. In Abb. 5.27 ist der schematische Aufbau eines PT-IGBTSs im
Querschnitt dargestellt.
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Abb. 5.27. Schematischer Aufbau eines Punch-Through-IGBTSs im Querschnitt

Bei hoher Sperrspannung tritt hier der Punch-Through-Effekt (vgl. Abschn.
3.3.3) auf, d.h. die Sperrschicht ist iiber die n™-Driftzone bis zur n’-Silizium-
Schicht ausgedehnt. Der Feldstirkeverlauf ist dann nahezu rechteckig, weil das e-
lektrische Feld in der darunter liegenden n”-Silizium-Schicht schnell mit geringer
ortlicher Ausdehnung abnimmt. Der Punch-Through-IGBT besitzt einen geringen
Durchlasswiderstand, ist jedoch nicht fiir so hohe Spetrspannungen geeignet wie
der hetkémmliche IGBT.

5.5.4.2 Trench-IGBT

Beim Trench-IGBT wird im Gegensatz zum herkémmlichen IGBT eine senkrecht
positionierte Gate-Elektrode verwendet (Grabenstruktur). Im eingeschalteten Zu-
stand (Vg 2 Vr,) bilden sich jeweils neben dem Gate im p-Bereich senkrechte In-
versionskanéle aus. Der schematische Aufbau eines Trench-IGBTs mit ausgebil-
deten Inversionskandlen ist in Abb. 5.28 im Querschnitt dargestellt.

é Inversions-

c kanale

Abb. 5.28. Schematischer Aufbau (Querschnitt) eines Trench-IGBTs mit ausgebildeten In-
versionskanilen

Die Vorteile des Trench-IGBTs sind ein niedriger Durchlasswiderstand R,,, ein
geringer Fldchenbedarf und ein giinstiger Verlauf der elektrischen Feldstérke.
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5.5.5 Anwendung des IGBTs

Der IGBT wird insbesondere im geringen bis mittleren Leistungsbereich bei ho-
hen Blockierspannungen eingesetzt. Es werden Blockierspannungen bis
Veg = 3000 V und Dauerstrome bis Ic = 100 A erreicht. Zur Erh6hung der Strom-
ergiebigkeit werden mehrere IGBTs parallel geschaltet und zusammen mit Frei-
laufdioden (vgl. Abschn. 5.3, Abb. 5.7) in einem Modul integriert. Da der Tail-
Strom (vgl. Abschn. 5.5.3) die maximale Schaltfrequenz des IGBTs gegeniiber
dem Leistungs-MOSFET reduziert, werden Schaltfrequenzen bis maximal ca.
100 kHz erreicht.

Ein wichtiges Anwendungsgebiet des IGBTs ist die getaktete Ansteuerung in-
duktiver Lasten z. B. in Spannungswandlern, Frequenzkonvertern oder Motorsteu-
erungen. Dabei wird beim Ein- bzw. Ausschalten des IGBTs der Laststrom zwi-
schen der Freilaufdiode und dem IGBT kommutiert.

In Abb. 5.28 ist beispielhaft eine Einphasen-Briickenschaltung mit IGBTs zur
Ansteuerung eines Gleichstrommotors M; dargestellt.
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Abb. 5.29. Prinzip einer Einphasen-Briickenschaltung mit IGBTs zur Ansteuerung eines
Gleichstrommotors

Der Gleichstrom im Lastkreis entsteht durch abschnittsweises Durchschalten
der Wechselspannungsquelle auf die Gleichspannungsseite, dass durch geeignete
Ansteuerung der IGBTs T; bis T, iiber die zugehtrigen Gatespannungen Vg, bis
Vg4 realisiert wird. Die Freilaufdioden Dy; bis Dr, nehmen beim Ausschalten der
IGBTs den Strom auf, der durch die induktive Last nahezu konstant gehalten wird.
Sie miissen so dimensioniert werden, dass sie in Flussrichtung den durch die In-
duktivitit flieBenden Strom, der vor dem Abschalten geflossenen ist, aufnehmen
kdnnen.

5.6 Latch-up-Effekt

Der Latch-up-Effekt kennzeichnet das unerwiinschte Ziinden parasitérer Thy-
ristorstrukturen z. B. im IGBT oder in CMOS-Schaltungen. Der IGBT (vgl
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Abschn. 5.5) besitzt in vertikaler Richtung eine n'p'np’-Schichtfolge, die eine
Thyristorstruktur (vgl. Abschn. 5.4) darstellt, welche unter bestimmten Randbe-
dingungen ziinden kann. Dabei stellt der n'p"-Ubergang die Steuerstrecke zwi-
schen Kollektor und p-Bulkgebiet dar. Wird der IGBT in starker Sittigung betrie-
ben (Veg >> Vegsa), 50 werden am kollektorseitigen Ende des Inversionskanals auf
Grund des einsetzenden Lawinendurchbruchs (vgl. Abschn. 2.2.1) Elektron-Loch-
Paare generiert. Daraus tesultiert ein Locherfluss iiber das p*-Gebiet zum Emitter,
wodurch der parasitire Thyristor geziindet werden kann. Der Latch-up-Effekt
beim IGBT tritt insbesondere beim Ausschaltvorgang des IGBTs auf, kann aber
auch bei schnellem Anstieg der Sperrspannung durch ein dV/dt-Ziinden der para-
sitdren Thyristorsstruktur erfolgen (vgl. Abschn. 5.4.3). Dem Latch-up-Effekt im
IGBT kann z. B. durch die Wahl eines niedrigen Bahnwiderstandes Rz des Bulk-
gebietes entgegengewirkt werden. Deshalb werden die p-Zonen auBerhalb des Ka-
nalgebiets p“-dotiert (vgl. Abb. 5.28). _

Der Latch-up-Effekt in CMOS-Schaltungen kann an Hand der parasitiren
n'pnp’-Thyristorstruktur eines CMOS-Inverters (vgl. Abschn. 4.8.2) beschrieben
werden, wobei der p-Kanal-MOSFET in einer n-Wanne im p-Substrat eingebettet
ist. Wird diese Thyristorstruktur leitend, so flieBt ein hoher Strom zwischen Be-
triebsspannung und Masse des Inverters, wodurch eine thermische Uberlastung
und meist die Zerstérung des Inverters resultiert. Der entstehende Strompfad zwi-
schen Betriebsspannung Vpp und Masse Vs ist im Schnittbild eines CMOS-
Inverters in Abb. 5.30 veranschaulicht. '
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Abb. 5.30. Querschnitt eines CMOS-Inverters in n-Wannen-Technologie mit Strompfad ei-
ner parasitiren Thyristorstruktur

Ziindursachen der parasitiren Thyristorstruktur sind vor allem das Uber- oder
Unterschwingen der Ausgangsspannung V,,, dées CMOS-Inverter, wodurch La-
dungstriger durch den dann kurzzeitig leitenden pn-Ubergang am Drain injiziert
werden. Weiterhin fithren hohe Stérspannungsspitzen auf der Versorgungsspan-
nung zum Zinden der Thyristorstruktur, falls die Kippspannung ¥y tiberschritten
wird (vgl. Abschn. 5.4.3). Mallnahmen gegen den Latch-up-Effekt in CMOS-
Schaltungen sind insbesondere die Wahl eines ausreichenden Abstandes des n'-
bzw. p'-Draingebietes von der Wannengrenze oder die Verwendung von in Sperr-
richtung gepolten pn-Ubergiingen, die die injizierenden Gebiete ringformig umge-
ben (sog. Guard-Ringe). '
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Sensoren ermdglichen die Umwandlung von physikalischen, chemischen oder bio-
logischen Grofen in ein dquivalentes elektrisches Messsignal. Somit stellen Sen-
soren die Schnittstelle zwischen Umgebung und elektronischer Schaltung dar. Die
von einem Sensorelement erzeugten elektrischen Signale konnen iiber eine Mess-
schaltung detektiert, verstirkt und in ein normiertes analoges Messsignal umge-
wandelt werden. Das Sensorelement und die Messschaltungen bilden zumeist eine
abgeschlossene Einheit. Durch die Umwandlung des normierten analogen Mess-
signals in ein Digitalsignal mit Hilfe eines Analog-Digital-Wandlers kann eine di-
gitale Weiterverarbeitung des Sensorsignals erfolgen.

In diesem Kapitel werden die wesentlichen halbleiterbasierten Sensorprinzipien
an Hand der dominierenden Halbleitereffekte beschrieben; Messschaltungen zur
Sensorsignalkonditionierung und ausgewihlte Anwendungsbeispiele werden dar-
gestellt. Neben Halbleitersensoren zur Temperatur- und Magnetfeldmessung wer-
den Halbleitersensoren zur Detektion von optischen, chemischen und mechani-
schen Groflen behandelt.

6.1 Temperatursensoren

Zur Temperaturmessung konnen verschiedene Halbleiter-Effekte, wie die Tempe-
raturabhéngigkeit der Ladungstrigerbeweglichkeit oder der Seebeck-Effekt (vgl.
Kap. 1) ausgenutzt werden. Die wesentlichen Vertreter der auf diesen Effekten ba-
sierenden Sensoren sind Grenzfldchen-Temperatursensoren, Spreading-Resistance
Temperatursensoren und Thermopiles, die in den folgenden Abschnitten hinsicht-
lich Aufbau, Funktionsweise und Anwendung beschrieben werden.

6.1.1 Grenzflachen-Temperatursensoren

Grenzflichentemperatursensoren nutzen die Temperaturabhingigkeit des La-
dungstriigertransports durch in Flussrichtung betriebene pn-Uberginge von Dio-
den oder Transistoren. Typischer Weise findet ein als Diode geschalteter Bipo-
lartransistor (vgl. Kap. 3) Anwendung, bei dem der Kollektor und die Basis kurz-
geschlossen sind (Abb. 6.1a). Die Temperaturabhidngigkeit der Basis-Emitter-
Spannung Vpp(T) wird dabei zur Temperaturmessung genutzt. Eine typische
Spannungs-Temperatur-Kennlinie eines Grenzfldchen-Temperatursensors ist in
Abb. 6.1b dargestellt.
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Abb. 6.1. Bipolartransistor als Grenzflichen-Temperatursensor a) Schaltungsprinzip und
b) typische Spannungs-Temperatur-Kennlinie

Aus Gl. (3.13), Abschn. 3.2.1 kann die temperaturabhingige Basis-Emitter-
Spannung Vpe(T) des als Temperatursensor betriebenen Bipolartransistors bei ein-
gepragtem Kollektorstrom /¢ ndherungsweise wie folgt berechnet werden:

Vep(T) = %T . ln(—ISI(CT)] , 6.1)

wobei Is(T) den temperaturabhiingigen Sperrsittigungsstrom des pn-Uberganges
gemif Gl. (2.27), Abschn. 2.1.3.3 beschreibt. Die Temperaturabhingigkeit von Is
ist dabei durch die Proportionalitit der Minorititstrigerdichten p,o und n,, zur
temperaturabhingigen Eigenleitungstrigerdichte n,(T) begriindet.

Trotz des nichtlinearen Zusammenhanges von Vpp und der Temperatur besitzt
die Basis-Emitter-Spannung bei konstantem Kollektorstrom insbesondere im
Temperaturbereich -50°C < T < +150°C eine relativ hohe Linearitdt. Der Tempe-
raturgradient &Vp5/0T bei konstantem Kollektorstrom /¢ ist bei Verwendung eines
npn-Transistors negativ und berechnet sich nach [6.2] mit Hilfe des zu 7'= 0 ext-
rapolierten Bandabstandes Eg, wie folgt:

1% — VBE
Z'BE =—€ 6.2)
oT I-=konst. T

Der Temperaturgradient ist in Abb. 6.1b veranschaulicht. Er ist stark von Ex-
emplarstreuungen abhéngig, die sich im wesentlichen durch technologiespezifi-
sche Abweichungen auf den Sperrsittigungsstrom I5(T) auswirken. Daraus resul-
tieren flir unterschiedliche Transistoren bei gleicher Temperatur und gleichem
Kollektorstrom unterschiedliche Basis-Emitter-Spannungen.

Die in Abb. 6.2 dargestellte Schaltung dient dazu, eine Spannung proportional
zur Temperatur zu erzeugen, die neben der Temperatur nur vom Flachenverhaltnis
der Transistoren 7; und 7, abhéngig ist. Diese Schaltung wird insbesondere zur
Temperaturmessung in integrierten Schaltungen eingesetzt.
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Abb. 6.2. Schaltungsprinzip zur Temperaturmessung in integrierten Schaltungen auf Basis
eines Grenzflichen-Temperatursensors (Bipolartransistor als Diode)

In Schaltung Abb. 6.2 ermdoglichen die Transistoren 7; und 75 die Temperatur-
messung. Der aus den flachengleichen pnp-Transistoren 73 und 7, bestehende
Stromspiegel (vgl. Abschn. 3.7.2) bewirkt die Aufteilung des Gesamtstroms Iy in
zwei gleichgrofe Teilstrome I¢; und Ic,, die als Kollektorstrome der Transistoren
T; und T, dienen. Die Flichen 4; und 4, der Transistoren 7; und 75 sind im Ver-
héltnis von 4,/4; > 1 (z. B. 4,/4; = 10) dimensioniert, woraus fiir die temperatur-
abhingige Basis-Emitter-Spannungsdifferenz AVzz(7) folgt:

AVBE(T)=k—T-ln ez _k_T.ln _ o =k_T.1n A4 . (6.3)
e I4(T) 4, e I4(T)- 4, e 4,

Aus dieser liber dem Widerstand R, abfallenden, temperaturproportionalen
Spannungsdifferenz resultiert der zur absoluten Temperatur proportionale Strom
Ic;. Durch die symmetrischen Eigenschaften des Stromspiegels ist demnach auch
der Gesamtstrom /7 zur absoluten Temperatur proportional.

6.1.2 Spreading-Resistance Si-Temperatursensoren

Spreading-Resistance Si-Temperatursensoren arbeiten nach dem Prinzip des radia-
len Ausbreitungswiderstandes, welches die Ladungstrigerbeweglichkeit im Halb-
leiter zur Temperaturmessung ausnutzt. Bei Einschniirung der Stromlinien an ei-
nem Kontaktloch wird der temperaturabhéingige ochmsche Widerstand Rr(7) des
Temperatursensors bei Vernachldssigung des Kontaktwiderstandes zwischen Me-
tallisierung und Halbleiter durch den lokalen spezifischen Widerstand p(7) be-
stimmt. Der Aufbau eines planaren Spreading-Resistance Si-Temperatursensors
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mit schematischer Darstellung des am Kontaktloch eingeschniirten Stromverlaufes
ist in Abb. 6.3 dargestellt.

N

Strom-

Abb. 6.3. Aufbau und Stromverlauf eines planaren Spreading-Resistance Si-Temperatur-
sensors

Der temperaturabhiingige ohmsche Widerstand Ry(T) eines Spreading-Resis-
tance Si-Temperatursensors kann {iber die Beziehung
p(T)
R(T)=—"—= 6.4
nr)=2= 64)
bestimmt werden [6.2], wobei p(7) den dotierungsdichteabhéngigen spezifischen
Widerstand und d den Durchmesser des Kontaktloches bezeichnet. Gl. (6.4) gilt
fiir die Annahme, dass der Kontaktlochdurchmesser viel kleiner als die Dicke D
des Substrats ist. Die Temperaturabhingigkeit des spezifischen Widerstandes ei-
nes Spreading-Resistance Si-Temperatursensors mittlerer Dotierungsdichte ist in
Abb. 6.4 dargestellt.
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Abb. 6.4. Typischer Verlauf des temperaturabhingigen spezifischen Widerstandes
eines Spreading-Resistance Si-Temperatursensors mittlerer Dotierungsdichte

Bei Temperaturen T < T; sind die Dotieratome des Halbleiters (hier n-Halb-
leiter) nur unvollstindig ionisiert (n = Np* # Np). Dadurch steigt die Ladungstri-
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gerdichte n exponentiell mit der Temperatur an. Bis zum Eintritt der vollstindigen
Ionisation der Dotieratome nimmt der spezifische Widerstand des Halbleiters ab.
Bei Temperaturen 7; < T'< T, (Nutzbereich) sind alle Dotieratome vollstéindig io-
nisiert und die Ladungstriigerbeweglichkeit ¢ dominiert die Temperaturabhingig-
keit des Widerstandes. Durch thermische Gitterstreuung sinkt die Ladungstréger-
beweglichkeit ab, woraus ein Anstieg des spezifischen Widerstandes bei Tempe-
raturerhChung resultiert. Bei Temperaturen 7 > T, herrscht im Halbleiter Eigen-
leitung vor. Durch thermische Generation von Elektron-Loch-Paaren nimmt die
Ladungstragerdichte bei Temperatureth6hung zu, was ein Absinken des spezi-
fischen Widerstands bewirkt.

Die praktische Realisierung eines Spreading-Resistance -Si-Temperatursensors
erfolgt zumeist durch symmetrische Anordnung von zwei antiseriell geschalteten
Strukturen (Abb. 6.5). Durch diese Anordnung wird eine Polungsabhéngigkeit in-
folge der unterschiedlichen Wirkung der Kontaktflichen von Vorder- und Riick-
seitenkontakt vermieden.

A T
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i\~ Stromverlauf~_

Pl n-Si

Abb. 6.5. Symmetrische Realisierungsform eines Spreading-Resistance Si-Tempe-
ratursensors nach [6.2]

Die Auswirkungen von Fertigungsstreuungen durch Schwankungen der Dotie-
rungsdichte oder geometrische Abweichungen kénnen durch Anpassung der Do-
tierungsdichte der n'-Kontakt-Diffusionsgebiete [6.3] verringert werden. Weiter-
hin ist eine Kompensation der Auswirkungen von Fertigungsstreuungen durch
Verwendung zuséitzlicher Abgleichwiderstinde moglich.

An den Kontaktlochern der Anordnung ergeben sich hohe Stromdichten. Um
eine starke Eigenerwdrmung A7y des Sensors zu vermeiden, sind nur geringe
Messstrome zuldssig. Die Eigenerwdrmung berechnet sich iiber die Leistungsauf-
nahme P des Sensors und den Temperaturleitwert G

P
ATp=—. (6.5)

T

Da die Kennlinie des Spreading-Resistance Si-Temperatursensors auch im
Nutzbereich ein-nichtlineares Verhalten aufweist (vgl. Abb. 6.4), ist eine Lineari-
sierung beispielsweise durch Verwendung eines Parallelwiderstandes zum Sensor-
element moglich. Eine Linearisierungsschaltung mit Sensoransteuerung durch ei-
nen konstanten Steuerstrom Iy, der {iber eine Konstantstromquelle geméiB Abschn.
4.8.4 bereitgestellt werden kann, ist in Abb. 6.6 dargestellt.
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Abb. 6.6. a) Messschaltung zur Ansteuerung und Linearisierung eines Spreading-
Resistance Si-Temperatursensors Ry b) Verlauf der Ausgangsspannung ohne und mit Paral-
lelwiderstand Rp

Der Verlauf der Ausgangsspannung V,,,(T) der Schaltung mit linearisiertem Si-
Temperatursensor ist in Abb. 6.6b dargestellt und berechnet sich wie folgt:

Rr(T) Rp

V . (T)=1, - .
aut() M RT(T)+RP

(6.6)

Der Parallelwiderstand Rp wird so dimensioniert, dass die resultierende Kennli-
nie einen Wendepunkt bei 7= Ty gemil Abb. 6.6b besitzt [6.3]. Diese Linearisie-
rung ist fiir eine Kalibrierung bei analoger Signalverarbeitung von Vorteil, geht
aber mit einer betragsméBigen Verringerung des Gradienten der Kennlinie und
damit einem Empfindlichkeitsverlust des Sensors einher.

6.1.3 Thermopiles

Der in Abschn. 1.6.2 beschriebene Thermoeffekt wird zur Temperaturmessung in
sog. Thermopiles genutzt. Durch Absorption von Wirmestrahlung bzw. Infrarot
(IR)-Strahlung wird eine Thermospannung zwischen zwei unterschiedlichen Ma-
terialien hervorgerufen und ausgewertet. Dazu wird eine groflere Anzahl von
Thermoelementen in Serie geschaltet, um eine hohe Empfindlichkeit zu erzeugen.
Der schematische Aufbau eines Thermopiles ist in Abb. 6.7 im Querschnitt darge-
stellt.

Al-Bahnen

\_P_/

p-Si-Streifen

Abb. 6.7. Schematischer Aufbau eines Thermopiles (Serienschaltung von Thermoelemen-
ten) mit Temperaturdifferenz AT zwischen vorderer und hinterer Kontaktlochreihe
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Die einzelnen Thermoelemente bestehen hier jeweils aus einem p-Silizium-
Diffusionsstreifen und einer Aluminiumbahn, die {iber ein Kontaktloch verbunden
sind. Die Temperaturdifferenz AT = T, — T; zwischen der vorderen und hinteren
Kontaktlochreihe wird dabei ausgewertet. Die Temperaturspannung des Thermo-
piles setzt sich aus den Thermospannungen AV der einzelnen Thermoelemente
zusammen;

wobei oy den Seebeck-Koeffizienten beschreibt, der sich aus den differentiellen
Thermokoeffizienten ¢, und o der verwendeten Materialien ergibt. Die Empfind-
lichkeit S eines aus Thermoelementen der Anzahl N bestehenden Thermopiles be-
rechnet sich nach [6.1] bei sinusférmigem Strahlungsfluss mit der Frequenz w wie
folgt:

K‘-D!AB

: (6.6)
GT ﬂ]+a)2 'TT

In Gl (6.6) bezeichnet 7r die thermische Zeitkonstante, Gr den Temperatur-
leitwert und x den Absorptionsgrad, mit dem das Sensorelement den Strahlungs-
fluss absorbiert. Zur Erreichung einer hohen Empfindlichkeit S sollten die ver-
wendeten Materialien differentielle Thermokoeffizienten ¢ und op mit méglichst
hohem unterschiedlichen Wert aufweisen. Weiterhin filhrt ein geringer spezi-
fischer Widerstand p(7) und eine geringe thermische Leitféhigkeit o des Materi-
als zu einer hohen Empfindlichkeit des Sensorelements.

Durch entsprechende Dotierung des Halbleitermaterials kdnnen positive und
negative Thermokrifte sowie unterschiedliche Volumenwiderstinde realisiert
werden [6.1]. Bei héheren Volumenwiderstinden nimmt der Seebeck-Koeffizient
oyp zu, aber auch das thermische Rauschen, welches dem Nutzsignal {iberlagert
1st.

S=N-

6.2 Magnetosensoren

Magnetosensoren (auch Hallgeneratoren genannt) basieren auf dem in Abschn.
1.6.3 beschriebenen Halleffekt, der den Einfluss eines magnetischen Feldes auf
die Ladungstrigerbewegung im Halbleiter ausnutzt. Abhingig von der Stirke und
Richtung des magnetischen Feldes wird an einem stromdurchflossenen Halbleiter
eine Hallspannung Vy erzeugt. Diese Hallspannung kann messtechnisch ausgewer-
tet und weiterverarbeitet werden. In Abb. 6.8 sind typische Bauformen in Recht-
eckform und symmetrischer Kreuzform sowie das Symbol des Hallgenerators dar-
gestellt [6.2].

Fiir die Funktion des Hallgenerators sind im wesentlichen der steuerseitige In-
nenwiderstand R, zwischen Kontakt 4 und B sowie der hallseitige Innenwider-
stand R¢p zwischen Kontakt C und D von Bedeutung.
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Abb. 6.8. Bauformen eines Hallgenerators a) in Rechteckform b) in symmetrischer Kreuz-
form und ¢) Symbol des Hallgenerators

Die Geometrie des rechteckigen Hallgenerators (Abb. 6.8a) wird zumeist in ei-
nem Léngen-Breiten-Verhéltnis von #/w = 2 ausgefiihrt, sodass der hallseitige In-
nenwiderstand kleiner als der steuerseitige Innenwiderstand ist (Rcp < R45). Die
Lénge der Hall-Elektrode s ist dabei moglichst klein auszulegen. Der symmetrisch
kreuzformige Hallgenerator (Abb. 6.8b) wird meist mit dem Verhiltnis s/¢' > 0,4
dimensioniert. Da beim symmetrisch kreuzférmigen Hallgenerator Rcp = Ry4p gilt,
ist eine Festlegung von Hall- und Steueranschliissen nicht notwendig.

Der von der magnetischen Induktion B abhéngige hallseitige Innenwiderstand
Rcp(B) des Hallgenerators dient als charakteristische Grofe. Ein typischer Verlauf
des normierten Innenwiderstandes Rcp/R, ist in Abb. 6.9 fiir verschiedene Halblei-
termaterialien dargestellt, wobei Ry= Rcp(B = 0).

Reco/Ro A
10} InSb
7.5¢
5 -
InAs
2.5¢ GaAs
Si
0 1 1 1 1 Py

0 05 1 15 2 25 B[T

Abb. 6.9. Typische Kennlinien von Hallgeneratoren aus verschiedenen Halbleitermateria-
lien

Die materialabhingigen Widerstandsverliufe resultieren aus dem unterschied-
lich starken Einfluss der Ladungstragerbeweglichkeiten der verschiedenen Materi-
alien bzw. der Hallbeweglichkeit 1 gemiB Gl. (1.64), wobei eine moglichst grofie
Hallbeweglichkeit angestrebt wird. Weiterhin ist die Leistungsdichte pr des Hall-



180 6 Halbleitersensoren

generators (vgl. Abschn. 1.6.3) zu minimieren, um die Eigenerwdrmung des Sen-
sors moglichst gering zu halten.

Die Temperaturabhéngigkeit des Innenwiderstandes bzw. der Hallspannung des
Hallgenerators wird im wesentlichen durch den Bandabstand E; des verwendeten
Halbleitermaterials bestimmt (groBer Bandabstand bedeutet einen geringen Tem-
peraturgradienten) und kann durch die Dotierungsdichte in bestimmten Grenzen
beeinflusst werden. Der Widerstand der Materialien InSb und InAs hat jeweils ei-
nen negativen Temperaturkoeffizienten, da auf Grund der Eigenleitung eine La-
dungstrigerzunahme bei TemperaturerhShung erfolgt. GaAs und Si besitzen hin-
gegen einen positiven Temperaturkoeffizienten, der auf eine Abnahme der
Elektronenbeweglichkeit z, bei steigender Temperatur zuriickzufithren ist. Den
geringsten Temperaturkoeffizienten der betrachteten Materialien besitzt GaAs mit
a=510"K"[6.2].

Die Ansteuerung von Hallgeneratoren erfolgt zumeist mit einem konstanten
Steuerstrom /. Dieser kann iiber eine Konstantstromquelle gemif3 Abschn. 3.7.2
oder Abschn. 4.8.4 bereitgestellt werden. Die Ausgangsspannung des Hallgenera-
tors Vy kann mit Hilfe eines Operationsverstirkers OP; (vgl. Abschn. 4.8.6) ver-
starkt werden. Eine entsprechende Ansteuer- und Auswerteschaltung ist in Abb.
6.10 dargestellt. Bei Verwendung von z. B. Silizium als Hallgeneratormaterial
kann die Ansteuer- und Auswerteschaltung auf dem gleichen Substrat integriert
werden.

* * OVpp

Vout

Abb. 6.10. Hallgenerator mit Ansteuer- und Auswertschaltung

Schaltungstechnisch kann weiterhin eine Kompensation der Temperaturabhin-
gigkeit der Hallspannung V vorgenommen werden. Diese Temperaturkompensa-
tion kann abhingig vom verwendeten Hallgeneratormaterial durch Bauelemente
(z. B. Widerstdnde) mit komplementiren Temperaturkoeffizienten im Steuer- oder
Hallkreis erfolgen.

Am realen Hallgenerator tritt auch bei einem magnetischen Feld mit B = 0 eine
sog. ohmsche Nullspannung auf, die durch technologische Toleranzen hervorgeru-
fen wird. Bedingt durch diese geometrischen Abweichungen liegen die Aqui-
potentiallinien des Hallgenerators bei B = 0 nicht exakt senkrecht zu den Hall-
elektroden (vgl. Abschn. 1.6.3). Der ohmschen Nullspannung kann durch eine
Offsetkompensation am Operationsverstirker OP; entgegengewirkt werden. Wei-
terhin tritt auf Grund der Leitungsfithrung zu den Hall-Elektroden eine sog. induk-
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tive Nullspannung auf, die eine nichtlineare magnetische Induktion zur Folge hat.
Dadurch wird auch bei einem Steuerstrom von [, = 0 eine Spannung am Hallge-
nerator erzeugt.

Hallgeneratoren finden im wesentlichen Anwendung als kontaktloser Schalter,
bei der beriihrungslosen Positionserkennung und bei der kontaktlosen Strommes-
sung. Abb. 6.11a zeigt die Anwendung des Hallgenerators als kontaktlosen Schal-
ter. Dazu wird die Ansteuer- und Auswerteschaltung (Abb. 6.10) um einen sog.
Komparator und eine Ausgangsstufe erweitert.

a) OVpp b)
Vout A
T1 lO—ﬂ RL Vop [ >
K1 Vout A y

Ry

.I. off on B

Abb. 6.11. Hallgenerator als kontaktloser Schalter a) Schaltung b) Ausgangskennlinie mit
Schalterzustinden

Der Komparator K; schaltet ab einem vorgegebenen Schwellwert (z. B. Vpp/2)
seinen Ausgang von Vs auf Vpp. Liegt die Ausgangsspannung des Operationsver-
starkers OP; unterhalb dieses Schwellwertes, so besitzt das Ausgangssignal des
Komparators den Wert Vg Demnach sperrt der MOSFET T; und die Ausgangs-
spannung V,,, der Schaltung besitzt ndherungsweise den Wert Vpp (Schalterzu-
stand ,,0ff). Steigt die Ausgangsspannung des Operationsverstirkers bedingt
durch die Zunahme der Hallspannung V5 des Hallgenerators soweit an, dass der
Schwellwert des Komparators iiberschritten wird, so wird der MOSFET Tj; leitend
und die Ausgangsspannung der Schaltung wird auf Vs gezogen (Schalterzustand
,»on*). Da der reale Komparator eine Schalthysterese aufweist, ergibt sich die in
Abb. 6.11b dargestellte Kennlinie des kontaktlosen Schalters mit den entspre-
chenden Schalterzustéinden.

Bei der beriihrungslosen Positionserkennung wird die Position des zu messen-
den Objektes durch einen Permanentmagneten markiert und die Relativbewegung
zwischen Hallgenerator und Permanentmagnet ausgewertet. Diese Relativbewe-
gung kann auch durch eine Winkelénderung zwischen Hallgenerator und Magnet
hervorgerufen werden, was zur beriihrungslosen Winkelmessung genutzt werden
kann. Eine Drehzahlmessung kann dadurch realisiert werden, dass z.B. in die
Magnetflussstrecke zwischen einem Permanentmagneten und einem Weicheisen-
rotationskorper ein Hallsensor im Abstand d positioniert wird (vgl. Abb. 6.12a).
Ist der Abstand d zwischen Hallsensor und Weicheisenkérper konstant und wird
die Hallspannung Vy iiber die in Abb. 6.10 dargestellte Schaltung ausgewertet, so
erhdlt man den in Abb. 6.12b dargestellten beispielhaften Ausgangsspannungs-
verlauf V.
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Abb. 6.12. Anwendung eines Hallgenerators zur berilhrungslosen Positionserkennung
a) Schematischer Aufbau mit Hallgenerator, Permanentmagnet und Weicheisenkorper
b) beispielhafter Verlauf der Ausgangsspannung V,,, bei Verwendung von Schaltung Abb.
6.10 (Abstand d = konstant)

Bei der kontaktlosen Strommessung wird die durch einen Strom in einer Lei-
tung induzierte magnetische Feldstirke ausgewertet, die mit der zu messenden
Stromstirke korreliert. Dazu wird der Hallgenerator im Luftspalt eines Eisenkerns
positioniert und mit Hilfe der in Abb. 6.10 dargestellten Schaltung angesteuert und
ausgewertet. Die resultierende Ausgangsspannung V,,, ist proportional zur Strom-
stirke im Leiter. Durch Verwendung der kontaktlosen Strommessung wird eine
Aufirennung der Leitung gegeniiber der amperometrischen Strommessung ver-
mieden.

6.3 Optische Sensoren

Optische Sensoren ermdglichen die Umwandlung von Lichtleistung in elektrische
Leistung, In Kap. 2 und Kap. 3 wurden bereits die optischen Bauelemente Fotodi-
ode, Solarzelle und Fototransistor behandelt. Ein weiteres optisches Bauelement
ist das CCD-Element (Charge Coupled Device). Das CCD-Element ermdglicht die
Messung der Intensititsverteilung von Strahlung durch kurzzeitige Ladungsspei-
cherung mit anschlieBender Ladungsverschicbung sowie das Erzeugen eines se-
riellen Ausgangssignals fiir den Bildinhalt.

Das CCD-Element besteht aus einer Anzahl von MOS-Strukturen (vgl. Abschn.
4.1), die jeweils Ladungen speichern, welche durch optische Generation von zu-
satzlichen Elektron-Loch-Paaren in der Raumladungszone entstehen. Die Speiche-
rung dieser Ladung erfolgt in der Raumladungszone, die hier als Pofentialmulde
bezeichnet wird. Die Potentialmulde mit der potentialbezogenen Muldentiefe gyist
entsprechend der optisch generierten Ladung mehr oder weniger stark gefiillt. Das
Gate ist als transparentes Fotogate ausgefiihrt.

Eine MOS-Struktur als grundlegender Bestandteil eines CCD-Elements mit
symbolisierter Potentialmulde ist in Abb. 6.13a dargestellt. Dabei entspricht die
rdumliche Ausdehnung der Potentialmulde der Weite 4p der Raumladungszone
(vgl. Abschn. 4.1). In Abb. 6.13b und Abb..6.13c¢ sind die zugehorigen Binderdia-
gramme flir den Fall einer leerer und einer gefiillten Potentialmulde mit den ent-
sprechenden charakteristischen GroBen veranschaulicht.
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Abb. 6.13. a) MOS-Struktur als Bestandteil eines CCD-Elements mit symbolisierter Poten-
tialmulde und Bénderdiagramme b) bei leerer Potentialmulde und c) bei gefiillter Poten-
tialmulde

Durch einen positiven Spannungssprung am Gate erfolgt eine abrupte Ausdeh-
nung der Raumladungszone der MOS-Struktur und damit eine starke Bandverbie-
gung (Abb. 6.13b), ohne jedoch eine Inversionsschicht auszubilden (Deep-Deple-
tion). Das dabei entstehende, hohe elektrische Feld bewirkt eine Ladungstrennung
der durch optische Generation in der Raumladungszone erzeugten Elektron-Loch-
Paare. Die resultierenden freien Elektronen hiufen sich an der Grenzfliche zwi-
schen Oxid und Halbleiter an und erzeugen eine negative Grenzfldchenladung,
wodurch die Bandverbiegung verringert wird (vgl. Abb. 6.13c). Die Grofle der
Grenzflichenladung stellt den Fiillgrad der Potentialmulde dar.

Die Berechnung des Potentialverlaufs fiir den Fiillgrad der Potentialmulde er-
folgt gemiR der Spannungsbilanz an der MOS-Struktur (vgl. Abschn. 4.1):

Vop =Vip =05 +Vox - (6.7)
Es gilt weiterhin die Neutralitdtsbedingung:

Os+0p+0,=0, (6.8)

wobei Q¢ die Gateladung pro Fliche bezeichnet. O, ist die Flichenladungsdichte
der Elektronen in der Inversionsschicht, die der Speicherladung in der Potential-
mulde entspricht. Die Ladungsdichte Op der ionisierten Akzeptoren pro Fliche in
der Verarmungsschicht (Depletion-Ladung) wird gemil Gl. (4.16), Abschn. 4.1.5
bestimmt: '

QD=—9'NA‘fD=—\/2'€o'ESi‘e‘NA'¢s- (6.9)

Analog Abschn. 4.1.4, GL (4.7) erhilt man fir die iiber dem Oxid abfallende
Spannung V,,:

e t !
Vypy=2b=—ox 0= _.(_g Q). 6.1
e e %= P00, (6.10)

ox
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Zwischen der Gate-Bulk-Spannung Vsz und der Muldentiefe ¢ einer leeren
Potentialmulde (Q, = 0) ergibt sich dann nach Gl. (6.7) unter Einbeziehung von
Gl. (6.9) und Gl. (6.10) folgender Zusammenhang:

t
Vo —Vip =g + —= '\/}'EO'ESi'e'NA'¢SL' 6.11)
€y Eox
Fiir eine gefiillte Potentialmulde mit der Muldentiefe ¢y und der in der Mulde
durch optische Generation gespeicherten Ladung O, folgt fiir die Gate-Bulk-Span-
nung VGBI

Vo —Vis =¢SV+€ tw; '(\/2'30'5&' €Ny Psp +|Qn|)' (6.12)

0 “ox

Abb. 6.14 veranschaulicht die Beziehung zwischen Oberfldchenpotential ¢ und
Gate-Bulk-Spannung Vgj fiir die Fille 0, = 0 und @, # 0, wobei die Muldentiefen
@5z (leere Mulde) und ¢y (gefiillte Mulde) ersichtlich werden.
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Abb. 6.14. Potentialmuldentiefe der MOS-Struktur in Abhéngigkeit von der Gate-Bulk-
Spannung bei @, =0und Q,# 0

Die maximal in einer Potentialmulde speicherbare Ladung Q, .. kann nihe-
rungsweise iiber das Produkt aus Gate-Bulk-Spannung Vg5 und Oxidkapazitit Co,
berechnet werden [6.7]:

Qnmax = VGB ! Cox = VGB £ . (613)

tox

Durch das Veridndem der Gate-Bulk-Spannung Vs von jeweils benachbarten
MOS-Strukturen konnen Minoritétstrigerladungen von einer MOS-Struktur zur
anderen transportiert werden. Die Verkettung mehrerer MOS-Strukturen zum
CCD-Element ist in Abb. 6.15a dargestellt. Um einen mdglichst storungsfreien
Ladungstransport zu ermdglichen, werden die Elektroden beispielsweise mit ei-
nem Dreiphasentakt (Abb. 6.15¢) angesteuert.
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Abb. 6.15, a) CCD-Element (Querschnitt) mit symbolisierten Potentialmulden b) Potential-
verldufe und Ladungstransport in drei Phasen ¢) Dreiphasen-Taktschema

Der Ladungstransport des CCD-Elements erfolgt im wesentlichen durch Diffu-
sion aufgrund des vorherrschenden Konzentrationsgefilles. Es sind aber auch
Driftmechanismen und Streufelder am Ladungstransport beteiligt. Die zu transpor-
tierende Ladung wird iiber die Gates des CCD-Elements gesteuert und nach dem
sog. Schieberegisterprinzip sequentiell am Ausgang Out ausgelesen. Jeweils drei
MOS-Strukturen bilden in dem in Abb. 6.15 dargestellten Fall ein Verzgerungs-
¢lement. Durch geeignete Taktspannungen an den Gates der MOS-Strukturen (vgl.
Abb. 6.15c) und durch die Wahl der Struktur- und Prozessparameter muss sicher-
gestellt werden, dass sich jeweils unter benachbarten MOS-Strukturen unter-
schiedlich tiefe Potentialmulden ausbilden, damit die Ladung von Stufe zu Stufe
transportiert werden kann.

Wihrend der ersten Phase (0 < ¢ < ;) ruht die Ladung O, unter den mit der
Taktleitung ¢, auf Vg geschalteten MOS-Struktur-Grenzschichten (¢, = ¢; = 0).
Wiihrend der zweiten Phase (¢; <t < t,) liegt die Taktleitung ¢, auf V5, sodass sich
unter den Grenzflichen der mit ¢, getakteten MOS-Strukturen ebenfalls Poten-
tialmulden ausbilden, welche die Ladung Q, von den mit ¢; getakteten MOS-
Strukturen iibernehmen. In der dritten Phase (¢, < ¢ < t;) besitzt die Taktleitung ¢;
das Potential Vg (¢ = ¢, = 0) und die mit ¢; getakteten MOS-Strukturen bilden
Potentialmulden aus. An diese Potentialmulden werden jeweils die gespeicherten
Ladungen der mit ¢, getakteten MOS-Strukturen abgegeben. Damit ist ein Zyklus
in der Taktzeit 7, abgeschlossen und die Ladung Q, befindet sich unter der mit ¢,
getakteten MOS-Struktur des néchsten Verzdgerungselements. Die Ladungsver-
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schiebung wird fortgesetzt, bis das Signal bzw. die Ladung am Ausgang des CCD-
Elements anlicgt. Bei geeigneter Taktansteuerung kénnen die Ladungspakete
wahlweise in beiden Richtungen transportiert werden.

Bei jedem Ladungstransfer zwischen zwei Mulden kommt es zu einem La-
dungsverlust. Je mehr Zeit fiir den Ubertragungsvorgang zur Verfiigung steht, um
so mehr Ladung kann iibertragen werden. Die in einem CCD-Element wirkenden
parasitiren Einfliisse sind der Dunkelstrom, das Rauschen und externe Stéreinfliis-
se. Der Dunkelstrom ist ein Sperrstrom, der ohne Lichteinwirkung durch thermi-
sche Generation und Diffusion in die Potentialmulde gelangt. Die Zwischenspei-
cherung der Ladung in einer Potentialmulde kann solange erfolgen, bis die
Eigenerzeugung von Elektronen durch thermische Generation in der Mulde merk-
lich wird. Diese durch Generation begrenzte maximale Speicherzeit T des Ein-
zelelements berechnet sich iiber die effektive Ladungstriigerlebensdauer s in der
Mulde wie folgt:

_ 967

T, .
¢ e-n;-£p

(6.14)

Durch den Dunkelstrom wird somit die maximale Gesamtspeicherzeit eines
CCD-Elements begrenzt. Bei einem CCD-Element mit N Verzdgerungselementen
muss die Taktfrequenz entsprechend gréBer sein als das Verhiltnis aus der Anzahl
der Verzogerungselemente und der maximalen Speicherzeit Tg:

N
fa> I (6.15)

Die Ursachen fiir Rausch- und Storsignaleinfliisse in CCD-Elementen sind das
Rauschen der Eingangsstufe, Transferrauschen beim Ladungstransport, Rauschen
der Ausgangsstufe und Stérungen der Taktspannungen. Stérungen auf den Taktlei-
tungen iiberlagern sich direkt mit dem Oberfldchenpotential ¢ und verfilschen
damit die Signalinformation. Zusitzlich tritt ein sog. Pixel-Rauschen auf, das
durch technologische Abweichungen zwischen den einzelnen Gates hervorgerufen
wird. Diese deterministischen Abweichungen konnen durch eine Fehlerkorrektur
kompensiert werden.

Neben der dargestellten Form des CCD-Elements mit Oberfldchenkanal exis-
tiert eine Realisierungsform mit vergrabenem Kanal (BCCD), die einem Beriihren
der gespeicherten Ladung mit der Oxidgrenzfliche und damit einer Ladungsver-
filschung durch Wirken von Grenzflichenladungen entgegenwirkt.

Zur Auswertung des Ausgangssignals muss eine sehr empfindliche Ladungs-
bewertung erfolgen. Demnach bietet sich die Integration der Auswerteschaltung
mit den CCD-Elementen auf dem gleichen Chip an, um eine moglichst geringe
Eingangskapazitit der Auswerteschaltung zu realisieren, sowie Rauscheinfliisse
zwischen Ausgangselektrode des CCD-Elements und Eingang der Auswerteschal-
tung zu minimieren.

Das Hauptanwendungsgebiet der CCD-Technik liegt im Bildwandlerbereich.
Die CCD-Technik ermdglicht die Umwandlung eines Bildes in ein elektrisches
Ladungsabbild sowie das serielle Auslesen des Bildinhaltes ohne grofien techni-
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schen Aufwand. Dazu werden die CCD-Elemente in zweidimensionalen Arrays
angeordnet. Das gespeicherte Bild kann dann iiber einen Videoausgang zeilenwei-
se ausgelesen werden.

6.4 Chemosensoren

Die hier beschriebenen Chemosensoren ermoglichen die Bestimmung der Kon-
zentration X eines Stoffes durch Wandlung der Messgrofe in ein elektrisches
Signal. Dabei konnen verschiedene chemisch-physikalische Effekte genutzt wer-
den. Im Folgenden werden nur die auf Halbleitern basierenden Verfahren be-
schrieben. Die Anderung der Leitfahigkeit spezieller Halbleiter infolge der Ad-
sorption oxidierender oder reduzierender Gase wird in sog. Metalloxid-Gassenso-
ren angewendet. Des weiteren kann die Beeinflussung des Feldeffekts (vgl.
Kap. 4) durch die gassensitiven Eigenschaften bestimmter Halbleiter in chemosen-
sitiven Feldeffekttransistoren (CHEMFETS) genutzt werden.

6.4.1 Metalloxid-Gassensoren

Das Wirkprinzip von Metalloxid-Gassensorén basiert auf der Leitfahigkeitsdnde-
rung eines Metalloxid-Halbleiters unter Einfluss von reduzierenden oder oxidie-
renden Gasen. Da die Temperatur eine wichtige EinflussgroBe auf das gassensitive
Verhalten des Metalloxidhalbleiters darstellt, ist der Aufbau von Metalloxid-Gas-
sensoren zumeist durch eine Sensorwirkschicht mit zusitzlichem Heizelement
(Heizwendel oder Heizschicht) gekennzeichnet. Die klassische Herstellung eines
Metalloxid-Gassensors erfolgt in Sintertechnik (Pillen- oder Réhrchenform) oder
Dickschichttechnik. Modernere Verfahren verwenden ein mikrostrukturiertes Sili-
zium-Substrat, auf das ein Metalloxid z. B. durch Sputtern aufgebracht wird. Auf
Grund der geringeren zu temperierenden Fliche und des geringeren Abstandes
zwischen Heizschicht und Wirkschichtoberflidche ist die notwendige Heizleistung
von mikrostrukturierten Sensoren geringer als bei klassischen Sensorprinzipien.
Der Aufbau eines Metalloxid-Gassensors in mikrostrukturierter Siliziumtechnolo-
gie ist in Abb. 6.16 dargestellt.

a)

Metallisierung Gassensitive Schicht  b)

Metalli-
sierung

Si-Substrat
Pt-Heizschicht Passivierung Pt-Heizschicht

Abb. 6.16. Schematischer Aufbau eines mikrostrukturierten Metalloxid-Gassensors a) im
Querschnitt b) Metallisierung als Interdigitalstruktur und Heizschicht als Platin-Miander-
struktur
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Als gassensitive Materialien finden vor allem die Metalloxide SnO,, ZnO, WO,
und Fe,O; Anwendung. Die gassensitive Schicht wird durch eine Metallisierung,
die beispielsweise als Interdigitalstruktur ausgelegt ist, kontaktiert (vgl. Abb.
6.16b). Die z. B. als Platin-M#anderstruktur ausgeprigte Heizschicht wird durch
eine Passivierung von der gassensitiven Schicht elektrisch isoliert.

Reduzierende Gase (z. B. CO, H,, H,S, C,H,) bewirken eine Leitfahigkeitser-
hohung; oxidierbare Gase (z. B. O;, NO,) erzeugen eine Verringerung der Leit-
fahigkeit des Metalloxid-Halbleiters. An der Halbleiteroberfliche (hier z. B. Zinn-
dioxid) wird Sauerstoff aus der Umgebungsluft adsorbiert. Die Adsorptionsplitze
an der Halbleiteroberfliche liegen energetisch unterhalb des Ferminiveaus des n-
Typ-Halbleiters, wodurch Elektronen des Halbleiters vom Sauerstoff aufgenom-
men werden (negativ geladener Sauerstoff entsteht). Durch die Abgabe von Elek-
tronen vom Halbleiter entsteht eine Verarmung an Majoritétstragern an der Halb-
leiteroberfldche (Depletion), was durch eine Bandverbiegung sichtbar wird (vgl.
Abb. 6.17b). Durch die Majorititstrigerverarmung verringert sich die Leitfihig-
keit des Metalloxid-Halbleiters [6.9].

a) g n-HL (z. B. Sn0,) b) Luft n-HL (z. B. SnO,)
3 N\
E K—
> EC,n EC.n
EF EO"-J EF
Evn ¥—Ev,n;
0 X 0 X

Abb. 6.17. Binderschemata fiir a) Ubergang zwischen Vakuum und Metalloxid-Halbleiter
und b) Ubergang zwischen Luft und Metalloxid-Halbleiter

Fiihrt man der Halbleiteroberfliche nun Molekiile eines reduzierenden Gases
(z. B. CO) zu, so reagieren diese mit dem adsorbierten, negativ geladenen Sauer-
stoff zu ebenfalls negativ geladenem CO,. Die dadurch auftretenden Mechanismen
sind im Bénderschema in Abb. 6.18 veranschaulicht.

Luft N n-HL (z. B. Sn0,)
oo \Em/—@ ..
CO ~ ETO__ Er
g
0 X

Abb. 6.18. Binderschema fiir den Ubergang zwischen reduzierendem Gas und Metalloxid-
Halbleiter am Beispiel CO-Adsorption / CO,-Desorption
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Das negativ geladene CO, nimmt eine energetisch héhere Lage als das Fermi-
niveau ein, wodurch Elektronen an den Metalloxid-Halbleiter abgegeben werden.
Daraus resultiert eine Leitfdhigkeitserh6hung. Das nun ungeladene CO, desorbiert
von der Halbleiteroberfliche und der Adsorptionsplatz kann durch neuen Sauer-
stoff wieder besetzt werden. Die fiir die Leitfdhigkeitsdnderung zur Verfiigung
stehende Zeit wird demnach durch die Desorption von CO, bis zur Neubesetzung
des Adsorptionsplatzes durch Sauerstoff bestimmt [6.9].

Die Stirke der Leitfihigkeitsinderung Aoy stellt das MaB fiir die Konzentra-
tionsidnderung AX; des adsorbierten Gases dar und wird iiber den Sensorwider-
stand Ry des Metalloxid-Gassensors ausgewertet. Da auf Grund der Herstellungs-
technologie eine Reproduzierbarkeit der Sensoreigenschaften nur bedingt gegeben
ist, wird mit Metalloxid-Gassensoren in erster Linie die relative Anderung des
konzentrationsabhingigen Sensorwiderstandes ARg/R, ausgewertet. Ry gibt dabei
den Sensorwiderstand bei X¢ = 0 an. Ein typischer Verlauf des normierten Sen-
sorwiderstandes Rg/R, ist in Abb. 6.19a beispielhaft fiir die Gase CO, CH; und
C4Hjp dargestellt.

a) log
Re/Ro ]

10" Froeerrennsnsem s,

10°}
F o~ - - AXCQ
S~ —— co
T T~ C4Hyo
10" y = . >
10 10 10° log Xg [ppm]

Abb. 6.19. a) Typische Widerstands-Konzentrations-Kennlinie eines Metalloxid-Gassen-
sors fiir verschiedene Gase b) einfache Ansteuer- und Auswertschaltung eines Metalloxid-
Gassensors

Der Gradient des normierten Sensorwiderstandes iiber der Konzentration ist in
Abb. 6.19a beispielhaft fiir CO hervorgehoben und charakterisiert die Empfind-
lichkeit des Sensors auf die entsprechende Gaskonzentration (hier X¢p). Die Aus-
wertung der Anderung des Sensorwiderstandes Ry kann iiber die in Abb. 6.19b
dargestellte Schaltung in eine dquivalente Spannung V,, umgewandelt werden.
Dabei wird der Gassensor mit einer konstanten Betriebsspannung Vpp versorgt.
Der Heizwiderstand Ryx des Gassensors wird mit einer Heizspannung Vg betrie-
ben. In Reihe zum Sensorwiderstand Rg(X;;) befindet sich ein Lastwiderstand R,
iiber den die folgende Ausgangsspannung abfillt:

14
Vousr =———22—— . (6.16)
Rs(Xg)/Ry+1
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Die Betriebstemperaturen von Metalloxid-Gassensoren, deren Wirkungsweise
auf den geschilderten Oberflécheneffekten basiert, liegen typischerweise im Be-
reich von 200°C bis 600°C. Bei hoheren Temperaturen dominieren Volumen-
effekte im Metalloxidhalbleiter, die durch Diffusion von Sauerstoffatomen bzw.
Sauerstoffionen gekennzeichnet sind. Dieser Diffusionsmechanismus beruht auf
der Wechselwirkung zwischen der Sauerstoffkonzentration an der Sensoroberfli-
che und der Anzahl von Sauerstofffehlstellen im Halbleiter. Die resultierende
Leitfahigkeitsinderung stellt dann ein MaB fiir die effektive Dotierungsénderung
im Halbleiter dar.

Als Eigenschaften von Metalloxid-Gassensoren werden zumeist eine hohe Se-
lektivitdt auf das zu detektierende Gas, eine geringe oder wohldefinierte Quer-
empfindlichkeit auf andere Gase und eine hohe Empfindlichkeit bzw. geringe
Nachweisgrenze angestrebt. Des weiteren soll eine konstante Empfindlichkeit bei
hoher Lebensdauer ohne Auftreten von Kontaminationseffekten sowie eine mog-
lichst geringe Feuchte- und Temperaturabhingigkeit des Sensorsignals erreicht
werden.

Mit Metalloxid-Gassensoren kénnen fiir bestimmte Gase (z. B. NO,) Konzen-
trationen bis in den unteren ppb-Bereich detektiert werden. Die Temperaturabhén-
gigkeit des Sensorsignals im Nutztemperaturbereich ist auf Grund der relativ ho-
hen Betriebstemperatur nur gering. Die gassensitiven Eigenschaften von Metall-
oxid-Gassensoren lassen sich im wesentlichen durch die Wahl des Metalloxids,
die Dotierungsdichte des Materials, die Oberflichenbeschaffenheit bzw. das Her-
stellverfahren sowie durch die Betriebstemperatur beeinflussen. Weiterhin ist es
mdoglich, durch Einsatz von Katalysatoren oder Verringerung der Schichtdicke
(Diinnschichttechnik) die Empfindlichkeit des Metalloxid-Gassensors zu erhéhen.

Metalloxid-Gassensoren finden z. B. im Bereich der Lufigiite- und Prozessiiber-
wachung Anwendung.

6.4.2 Chemosensitiver Feldeffekttransistor

Die gassensitiven Eigenschaften spezieller Halbleiter kénnen auch zur Beeinflus-
sung des in Kap. 4 beschriebenen Feldeffekts genutzt werden. Diese Bauelemente
werden chemosensitive Feldeffekttransistoren (CHEMFETSs) genannt. Man unter-
scheidet hierbei Feldeffekttransistoren zur Detektion von Gasmolekiilen (GAS-
FETs) und zur Detektion von Ionen (ISFETs).

Die Funktionsweise des CHEMFETsS basiert auf den Eigenschaften der MOS-
Struktur (vgl. Abschn. 4.1), deren Gate-Metallisierung jedoch durch gassensitives
Material wie Palladium ersetzt wird (vgl. Abb. 6.20).

p-Si ——————o0 Bulk

Abb. 6.20. Schematischer Aufbau einer MOS-Struktur bei Verwendung von Palladium als
gassensitives Gatematerial
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Die Pd-Schicht l4sst z. B. Wasserstoff relativ ungehindert zur Grenzschicht
Pd/SiO; hindurchtreten. An dieser Grenzschicht bilden sich dann Wasserstoffdipo-
le, welche die Austrittsarbeit des Gatematerials beeinflussen. Dadurch veridndert
sich die Flachbandspannung ¥z und damit die Kapazitits-Spannungs-Charakte-
ristik der MOS-Struktur (vgl. Abschn. 4.1.6), wobei die auftretende Spannungsén-
derung AV; als Mal} fiir die Gaskonzentration X; dient. Der schematische Kapazi-
tats-Spannungs-Verlauf und die zugehdrige konzentrationsabhiingige Spannungs-
anderung fiir das Beispiel Wasserstoff ist in Abb. 6.21 dargestellt.

a) b)
T 103
=
E
= 102"
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Abb. 6.21. a) Kapazitits-Spannungs-Charakteristik einer gassensitiven MOS-Struktur bei
Beaufschlagung mit/ohne H, fiir Niederfrequenzkleinsignalverhalten b) Spannungs-Kon-
zentrations-Kennlinie fiir H,

Bei Erweiterung der MOS-Struktur (Abb. 6.20) zu einem Feldeffekttransistor
erhilt man den gassensitiven Feldeffekttransistor (GASFET). Hier wird die Ande-
rung der Einsatzspannung Vr um AV;; ausgewertet (vgl. Abb. 6.21a). Dabei stellt
der Drainstrom Ip das MaB fiir die Konzentration X; dar. Der Querschnitt eines
GASFETs ist in Abb. 6.22 dargestellt.

Abb. 6.22. Prinzipieller Aufbau eines gassensitiven Feldeffekttransistors (GASFET) mit
Palladium-Gate im Querschnitt
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Beim ionensensitiven Feldeffekttransistor wird die Gatemetallisierung durch
eine als Gateelektrode wirkende Fliissigkeit ersetzt, in der die lonenkonzentration
bestimmt wird. Das Potential der Fliissigkeit wird dabei iiber eine Referenzelekt-
rode festgelegt. Der schematische Aufbau eines ISFETS ist in Abb. 6.23 im Quer-
schnitt dargestellt.

Referenzelektrode D

Abb. 6.23. Schematischer Aufbau eines ionensensitiven Feldeffekttransistors (ISFET) im
Querschnitt

Abhéngig von der Ionenkonzentration in der Fliissigkeit &dndert sich die Ein-
satzspannung Vr und damit der Drainstrom I des ISFETSs. Der ISFET kann zur
Bestimmung des pH-Wertes von Fliissigkeiten verwendet werden. Ein typischer
Verlauf der dquivalenten Gatespannungsénderung in Abhéngigkeit vom pH-Wert
einer Fliissigkeit ist in Abb. 6.24 dargestellt [6.5].

Ve [VIA
0,6

04
02

0 . L - L
246 N0 pHwertpH)

-0,2

Abb. 6.24. Typischer Verlauf der dquivalenten Gatespannungsdnderung eines ISFETS in
Abhingigkeit vom pH-Wert einer Fliissigkeit

6.5 Sensoren fiir mechanische GroRen

In diesem Abschnitt werden die wesentlichen Prinzipien zur Messung von mecha-
nischen GréBen wie Dehnung, Weg, Torsion, Kraft, Beschleunigung und Druck
beschrieben. Ein wesentlicher Halbleitereffekt, der zur Bestimmung dieser GroBen
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genutzt werden kann, ist der sog. piezoresistive Effekt. Unter Einfluss mechani-
scher Spannungen erfolgt eine Atomverschiebung im Halbleiterkristall. Daraus re-
sultiert eine Anderung der Gitterkonstanten sowie eine Strukturinderung des Lei-
tings- und Valenzbandes, was in einer Anderung des elektrischen Widerstands
des Halbleiters sichtbar wird. Neben dem piezoresistiven Effekt kann auch der ka-
pazitive Effekt zur Messung mechanischer GroBen genutzt werden, der die Um-
wandlung einer mechanischen Gréfe in eine dquivalente Kapazititsdnderung be-
schreibt. Im Folgenden werden Sensoren, die auf diesen Effekten basieren, niher
betrachtet.

6.5.1 Piezoresistive Kraft- und Drucksensoren

6.5.1.1 Halbleiter-Dehnungsmessstreifen

Der piezoresistive Effekt wird in sog. Dehnungsmessstreifen (DMS) zur Erfassung
mechanischer Gréflen wie Dehnung, Weg, Torsion und Kraft genutzt. Der sche-
matische Aufbau eines Halbleiter-Dehnungsmessstreifens ist in Abb. 6.25 darge-
stellt. Dabei ist der DMS eine diinne Silizium-Schicht (z. B. Poly-Silizium), die
auf einem Verformungskorper (hier p-Silizium-Substrat) elektrisch isoliert aufge-
bracht ist. Die verformungsabhingige Widerstandsénderung des DMS wird tiber
zwei Messelektroden erfasst.

b)

Si-Substrat

DMS

Abb. 6.25. Schematischer Aufbau eines Halbleiter-Dehnungsmessstreifens a) im Quer-
schnitt b) Draufsicht

Der mechanische Spannungszustand wird iiber die Oberfliche des Verfor-
mungskorpers auf den DMS {ibertragen. Beim longitudinalen piezoresistiven Ef-
fekt erhilt man fiir die relative Widerstandsinderung des DMS folgenden Zusam-
menhang:

AR A¢

AR _ A0 (6.17)
R ¢

Dabei gibt A¢/¢ die relative Langendnderung bei Dehnung bzw. Stauchung des
DMS an. Die Konstante k£ bezeichnet den sog. k-Faktor, der die Empfindlichkeit
des DMS charakterisiert. Der k-Faktor ist kristallrichtungs- und dotierungsabhén-
gig (p-Typ-Halbleiter: k£ > 0, n-Typ-Halbleiter: k£ < 0). Die relative Widerstands-
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anderung in Abhingigkeit von der relativen Langenénderung fiir n- und p-Silizium
ist in Abb. 6.26 schematisch dargestellt.

ARR A
n-Si p-Si
relative Stauchung relative Dehnung
-+ —>
A¢je

Abb. 6.26. Kennlinie eines Silizium-Dehnungsmessstreifen (relative Widerstandsénderung
in Abhingigkeit von der relativen Lingeninderung) flir n- und p-Silizium

Die Auswertung der Widerstandsénderung des DMS erfolgt zumeist mit Hilfe
einer Wheatstone-Briickenschaltung geméB Abb. 6.27, in der beispielsweise vier
Dehnungsmessstreifen verschaltet sind.

. O Vop
R+AR E/R-AR

| o) 1Vout

R-AR R+AR

Abb. 6.27. Wheatstone-Briickenschaltung von Halbleiter-Dehnungsmessstreifen

Das Verhiltnis der Ausgangsspannung ¥, zur konstant gehaltenen Betriebs-

spannung Vpp ergibt die relative Widerstandinderung AR/R des piezoresistiven
Sensors:

Vou _ R+4R _R-AR _ AR
Vop 2R 2R R

(6.18)

Durch die Verwendung einer Briickenschaltung wird die Empfindlichkeit des
piezoresistiven Sensors erhoht, da sich die Widerstandsénderungen der einzelnen
Dehnungsmessstreifen addieren. Gleichsinnige Effekte, wie die Drift des Wider-
standsabsolutwertes und der Temperaturkoeffizient des Widerstandes der DMS,
werden hingegen kompensiert.
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6.5.1.2 Piezoresistiver Drucksensor

Die in Abschn. 6.5.1.1 dargestellten piezoresistiven Effekte an Dehnungsmess-
streifen kénnen ebenfalls zur Druckmessung genutzt werden. Bei druckabhéingiger
Durchbiegung einer Silizium-Membran bilden sich Zonen aus, die gedehnt bzw.
gestaucht werden. Hier ordnet man Dehnungsmessstreifen (DMS; - DMS,) z. B.
durch mikrostrukturierte Herstellung an. Der schematische Aufbau eines Halblei-
ter-Drucksensors zur Absolutdruckmessung ist in Abb. 6.28a dargestellt. Um eine
Relativdruckmessung zur realisieren, ist in der Druckkammer ein Druck p # 0 zu
erzeugen (Abb. 6.28b), wodurch eine zum Differenzdruck dquivalente Wider-
standsdnderung der DMS detektiert werden kann.

a) p#0 b) p#0

p#0

Abb. 6.28. Schematischer Aufbau eines piezoresistiven Drucksensors im Querschnitt a) zur
Absolutdruckmessung b) zur Relativdruckmessung

Die Dehnungsmessstreifen werden gemifl Abb. 6.29a in einer Wheatstone-
Briickenschaltung angeordnet. Wirkt ein Druck p auf diese Briickenschaltung, so
ergibt sich die folgende Ausgangsspannung V,,,:

AR

V T s
Ap-R

out =8P Vpp mit §= (6.19)

wobei S die Empfindlichkeit des Drucksensors charakterisiert. Ein typischer Ver-
lauf der Ausgangsspannung eines piezoresistiven Drucksensors ist in Abb. 6.29b
fiir verschiedene Betriebstemperaturen dargestellt.

a b
) * O Voo ) Vout & T = 40°C
DMS1 /é/DMSZ T = 250C
———0O = o
o 1\/0 " T=125C
temperatur-
M5, /H/ DMS, / kompensiert
- b

Abb. 6.29. a) Wheatstone-Briickenschaltung eines piezoresistiven Drucksensors b) Aus-
gangskennlinie des Drucksensors fiir verschiedene Temperaturen und temperaturkompen-
siert
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Auf Grund der Temperaturabhingigkeit des spezifischen Widerstandes und des
k-Faktors von Halbleiter-Dehnungsmessstreifen ist eine Temperaturkompensation
der Drucksensoranordnung notwendig. Dies kann z. B. durch Verwendung eines
Grenzflichen-Temperatursensors erfolgen (vgl. Abschn. 6.1.1). Eine weitere Mog-
lichkeit besteht darin, die Temperaturabhingigkeit der DMS selbst zur Tempera-
turkompensation zu nutzen. Dazu wird die Briickenschaltung (Abb. 6.29a) mit ei-
nem konstanten Strom anstelle einer konstanten Spannung betrieben. Die Aus-
gangskennlinie eines temperaturkompensierten Drucksensors ist aus Abb. 6.29b
ersichtlich.

Das Hauptanwendungsgebiet von piezoresistiven Drucksensoren ist die Durch-
fluss- und Mengenmessung von Gasen und Fliissigkeiten sowie die Beschleuni-
gungsmessung in Sicherheitssystemen (Airbag-Anwendung).

6.5.2 Kapazitiver Drucksensor

Neben der piezoresistiven Druckmessung kann der Druck auch mit Hilfe eines ka-
pazitiven Prinzips erfasst werden. Hierzu wird die Abstandséinderung von Kon-
densatorplatten bei Druckbelastung ausgewertet. Aus dieser Abstandsénderung re-
sultiert eine Kapazititsinderung, die messtechnisch detektiert werden kann. Der
schematische Aufbau eines mikrostrukturierten kapazitiven Drucksensors ist in
Abb. 6.30 im Querschnitt dargestellt [6.8].

A. p#0  Poly-Si- B
Kavitat ‘ Membran @

//////

///// ] " 7
& -

Abb. 6.30. Schematischer Aufbau eines mikrostrukturierten kapazitiven Drucksensors im
Querschnitt

Hierbei befindet sich eine druckempfindliche Poly-Si-Membran iiber einer
hermetisch verschlossenen Kavitit. Bei Druckbeaufschlagung wird die Membran
ausgelenkt, wodurch die zwischen Membran und n*-Diffusionsgebiet befindliche
Kapazitit gedndert wird, die an den Elektroden 4 und B abgegriffen werden kann.
Die Empfindlichkeit des kapazitiven Drucksensors wird in erster Linie durch die
Dicke und Fliche der Membran bestimmt. Die schaltungstechnische Auswertung
des Sensorsignals kann integriert erfolgen. Dazu wird eine Briickenschaltung von
vier kapazitiven Drucksensoren genutzt, wobei zwei Sensoren druckempfindlich
ausgelegt sind und zwei Sensoren als Referenz dienen. Die Wandlung des analo-
gen Ausgangssignals in ein digitales Signal kann strungsarm beispielsweise
durch einen sog. Sigma-Delta-Wandler auf dem gleichen Substrat erfolgen.

Kapazitive Drucksensoren finden Anwendung zur Detektion von Druckwellen,
insbesondere als schneller Beschleunigungssensor in Airbag-Anwendungen.
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Integrierte Schaltungen (/Cs) ermdglichen die Realisierung komplexer elektroni-
scher Schaltungen auf einem Halbleitersubstrat. Sie weisen eine hohe Packungs-
dichte bei geringer Chipfliche auf und sind fiir hohe Schaltgeschwindigkeiten ge-
eignet. Die Herstellung von integrierten Schaltungen erfolgt zumeist in Planar-
technik, wobei die Einzelprozessschritte der Schichttechnik, Lithographie, Atz-
technik und Dotiertechnik zugeordnet werden (vgl. Abschn. 2.4, 3.4, 4.6). Auf
Grund des hohen Herstellungsaufwandes sind integrierte Schaltungen erst bei gro-
Ben Stiickzahlen preisgiinstig.

In diesem Kapitel wird insbesondere die Anwendung von Feldeffekttransisto-
ren (vgl. Kap. 4) in sog. digitalen integrierten CMOS-Schaltungen beschrieben.
CMOS-Schaltungen besitzen eine hohe Stérsicherheit, weisen im statischen Be-
trieb eine geringe Verlustleistung auf und sind hinsichtlich des Schaltungsent-
wurfs relativ einfach zu realisieren. Ausgehend von CMOS-Grundschaltungen in
statischer und dynamischer CMOS-Logik, die auch Schaltungselemente aus den in
Kap. 4 beschriebenen MOSFET-Grundschaltungen enthalten, werden hier die
wichtigsten Vertreter von CMOS-Speicherschaltungen und integrierten Logikbau-
steinen anhand ihres Aufbaus, der Funktionsweise und der praktischen Anwend-
barkeit behandelt.

7.1 CMOS-Grundschaltungen

In CMOS-Schaltungen werden die komplementdren Eigenschaften von n- und
p-Kanal-MOSFETs (vgl. Kap. 4) zur Realisierung von nahezu ruhestromfreien
Logikschaltungen genutzt. Eine bedeutende CMOS-Grundschaltung stellt der
CMOS-Inverter dar, der in Abschn. 4.8.2. hinsichtlich statischem Ubertragungs-
verhalten und Schaltverhalten beschrieben wurde. Nachfolgend werden weitere
CMOS-Schaltungen der statischen und dynamischen CMOS-Logik betrachtet.

7.1.1 Statische CMOS-Logik

7.1.1.1 Realisierung logischer Verkniipfungen

Logische Verkniipfungen konnen durch sog. CMOS-Logikgatter in CMOS-Tech-
nologie realisiert werden. Die prinzipielle Schaltungsstruktur eines statischen
CMOS-Logikgatters ist in Abb. 7.1 dargestellt [7.4].



198 7 Integrierte Schaltungen
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Abb. 7.1. Prinzipielle Schaltungsstruktur eines statischen CMOS-Logikgatters

Pull-down-Pfad

Die Gatter der statischen CMOS-Logik bestehen prinzipiell aus einem Netz-
werk von n-Kanal-MOSFETSs im sog. Pull-down-Pfad (niederohmige Verbindung
zu Masse) und einem Netzwerk von p-Kanal-MOSFETs im Pull-up-Pfad (nieder-
ohmige Verbindung zur Betriebsspannung Vpp). Die # digitalen Eingangsgroflen
werden mit X;, X; .. X, und die Ausgangsgrofle mit ¥ bezeichnet.

Eine NAND-Verkniipfung bzw. negierte AND-Funktion von digitalen Signalen
(Low = 0, High = 1) erfolgt iiber eine Serienschaltung von n-Kanal-MOSFETs im
Pull-down-Pfad und eine Parallelschaltung von p-Kanal-MOSFETs im Pull-up-
Pfad. In Abb. 7.2a ist beispielhaft ein NAND-Gatter mit zwei Eingéngen X;, X,
und einem Ausgang Y dargestellt. In Abb. 7.2b ist das zugehorige Schaltsymbol
des NAND-Gatters abgebildet.

a) Vop b)

Tl X1 o—]
1

X4 —| T2 X2 0—

Xe o[,

Abb. 7.2. NAND-Gatter in statischer CMOS-Logik a) Schaltungsprinzip mit zwei Eingén-
gen und b) Schaltsymbol

Die logische Funktion von CMOS-Gattern wird in einer sog. Wahrheitstabelle
abgebildet. In der nachfolgenden Tabelle sind die logische Verkniipfung einer
NAND-Funktion und die Schaltzusténde (ON = geschlossen, OFF = offen) der n-
Kanal-MOSFETs T; und T, sowie der p-Kanal-MOSFETs T; und 7, gemif3 Abb.
7.2a dargestellt.
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X X T; T, T3 T,

OFF OFF ON ON
ON OFF OFF ON
OFF ON ON  OFF
ON ON OFF OFF

_—— o
—_0 = O
O = = e s

Die Ausgangsgrofie Y der NAND-Funktion ergibt sich dann aus den Eingangs-
gréfien X; und X, wie folgt:

Y=X,AX,. (7.1)

Eine NOR-Funktion (negierte OR-Funktion) in statischer CMOS-Logik wird
iber eine Serienschaltung von p-Kanal-MOSFETs im Pull-down-Pfad und eine
Parallelschaltung von n-Kanal-MOSFETs im Pull-up-Pfad erreicht. Das Schal-
tungsprinzip und Schaltsymbol eines NOR-Gatters mit zwei Eingéngen ist in Abb.
7.3 ersichtlich.

a) Vop b)
X4 O——— Ts
X1 O—
=1 p—oy
X, [ T, X2 0—

T1 —I T2

Abb. 7.3. NOR-Gatter in statischer CMOS-Logik a) Schaltungsprinzip mit zwei Eingingen
und b) Schaltsymbol

In der nachfolgenden Tabelle sind die logische Verkniipfung und die Schaltzu-
stinde der n-Kanal-MOSFETs T; und T sowie der p-Kanal-MOSFETSs T; und Ty
fir eine NOR-Verkniipfung gemif3 Abb. 7.3a dargestellt.

T T, Ts Ty
OFF OFF ON ON
ON OFF OFF ON
OFF ON ON  OFF
ON ON  OFF OFF
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Die Ausgangsgrofie Y der NOR-Funktion ergibt sich dann aus den Eingangs-
groflen X; und X; wie folgt:

Y=X,vX,. (7.2)

Eine Verkniipfung von mehr als drei Eingangsgrofien in NAND- oder NOR-
Gattern bewirkt hohe Schaltzeiten durch die in Serie geschalteten MOSFETs.
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Durch eine Zusammenschaltung mehrerer CMOS-Gatter mit verringerter Anzahl
von Eingidngen in sog. Komplexgattern kann einer SchaltzeiterhGhung ent-
gegenwirken. In CMOS-Logikschaltungen koénnen auch Transmissiongates (vgl.
Abschn. 4.8.3) verwendet werden. Als Beispiel eines CMOS-Gatters mit Trans-
missiongates ist in Abb. 7.4 ein sog. Multiplexer dargestellt, der abhingig vom
Zustand des Schaltsignals N das Eingangssignal X; oder X, auf den Ausgang Y
durchschaltet.

315
X0
—oOvY
S
xeo—
an
l4
NO—JV——DOJ

Abb. 7.4. Schaltungsprinzip eines Multiplexers in statischer CMOS-Logik

Als Schalter S; und S, kommen hier Transmissiongates zum Einsatz, die iiber
das Schaltsignal N und das durch einen CMOS-Inverter /; (vgl. Abschn. 4.8.2) in-
vertierte Schaltsignal gegenphasig angesteuert werden. Die boolesche Ausgangs-
funktion Y des Multiplexers kann dann wie folgt beschrieben werden:

Y=(X;AN)v(X,AN). (7.3)

Ein weiteres Beispiel fir ein Komplexgatter ist das sog. XOR-Gatter, das mit
Hilfe von Invertern und eines Transmissiongates aufgebaut werden kann. Das
Schaltungsprinzip und das Schaltsymbol eines XOR-Gatters in statischer CMOS-
Logik sind in Abb. 7.5 dargestellt.

2) b)

S1i —O| T2 X1 0—

| X2 0—|
I
X © {>o

1L T
Abb. 7.5. XOR-Gatter in statischer CMOS-Logik a) Schaltungsprinzip und b) Schalt-
symbol

Die Verkniipfung der Eingangssignale X; und X, zur Ausgangsfunktion ¥ des
XOR-Gatters ergibt folgende boolesche Funktion:
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Y=(X; A X)V(X AX;) (7.4)

Analog zum XOR-Gatter kann man ein XNOR-Gatter aufbauen, das sich durch
die schaltungstechnische Anordnung des Inverters I; vom XOR-Gatter unterschei-
det. Das Schaltungsprinzip und das Schaltsymbol eines XNOR-Gatters in stati-
scher CMOS-Logik sind in Abb. 7.6 dargestellt sind.
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Abb. 7.6. XNOR-Gatter in statischer CMOS-Logik a) Schaltungsprinzip und b) Schalt-
symbol

Mit einem XNOR-Gatter gemill Abb. 7.6 wird folgende logische Ausgangs-
funktion realisiert:

Y=(X,AX;)V(X,AX;). (71.5)

7.1.1.2 Tristate-Treiber

Befinden sich mehrere Ausgangstreiber (Ansteuerung von Lasten) an einer Buslei-
tung, so darf stets nur ein Ausgangstreiber auf die Leitung wirken; die restlichen
Treiber miissen entkoppelt werden. Um diese Entkopplung zu realisieren, ist die
Verwendung von Treibern mit einem zusitzlichen, hochohmigen Ausgangszu-
stand Z notwendig. Der sog. Tristate-Treiber bietet diese Eigenschaft und besitzt
somit die Ausgangszustinde Low, High oder Z. Das Schaltungsprinzip eines
Tristate-Treibers in statischer CMOS-Logik wird aus Abb. 7.7 ersichtlich.

Vbp

& p—[ 1

Xo—ﬂ: Y
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210—1 T

EN O—4

Abb. 7.7. Schaltungsprinzip eines Tristate-Treibers in statischer CMOS-Logik
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Besitzt das Auswahlsignal EN des Tristate-Treibers den Zustand Low (EN = 0),
so sind die MOSFETs T und 7, nicht durchgeschaltet und der Ausgang Y des
Treibers ist hochohmig (Y= Z). Besitzt das Auswahlsignal hingegen den Zustand
High (EN = 1), so verhilt sich der Treiber wie ein herkdmmlicher Inverter (vgl.
Abschn. 4.8.2). Die Wahrheitstabelle des Tristate-Treibers mit den entsprechenden
Schaltzustdnden der MOSFETSs T; und 75 ist nachfolgend abgebildet.

X EN T, T, Y
0 0 OFF OFF V4
1 0 OFF OFF V4
0 1 ON OFF 0
1 1 OFF ON 1

7.1.1.3 Addierer

Ein Addierer in statischer CMOS-Logik ermdglicht die binire Addition von Ein-
gangszustdnden. In Abb. 7.8 ist das Schaltungsprinzip eines sog. I-Bit-Halb-
addierers dargestellt, der aus einem XOR-Gatter (vgl. Abb. 7.5) und einem AND-
Gatter besteht. Der Halbaddierer verfiigt tiber die Eingéinge 4 und B, einen Aus-
gang Y und einen weiteren Ausgang C, der den Ubertrag der Additionsfunktion
darstellt.

AC

& ——ocC

B G

Abb. 7.8. Schaltungsprinzip eines 1-Bit-Halbaddierers in statischer CMOS-Logik

Die Zustinde der Ausgénge Y und C eines 1-Bit-Halbaddierers gemif Abb. 7.8
kénnen in Abhéngigkeit von den EingangsgroBen folgender Wahrheitstabelle ent-
nommen werden.

==
- o — ol
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- o o oln

Die logische Verkniipfuing der Eingangsgrofien 4 und B zur Ausgangsgrofie Y
und dem Ubertrag C des Halbaddierers erfolgt somit iiber die nachfolgende boole-
sche Funktion:
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Y=(AAB)v(AAB) und C=AAB. (7.6)

Werden zwei 1-Bit-Halbaddierer schaltungstechnisch verbunden und die jewei-
ligen Ubertrige mit einem OR-Gatter verkniipft, so erhilt man einen I-Bit-
Volladdierer mit den Eingéingen 4; und B; und den Ausgingen ¥; und C; (Uber-
trag). Die EingangsgroBe C;.; bezeichnet den Ubertrag, der beispielsweise von ei-
nem vorgeschalteten Addierer geliefert wird. Das Schaltungsprinzip eines 1-Bit-
Volladieres in statischer CMOS-Logik ist in Abb. 7.9 dargestellt.

Ciq ©

=1 QY
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Abb. 7.9. Schaltungsprinzip eines aus zwei Halbaddierern aufgebauten 1-Bit-Volladdierers
in statischer CMOS-Logik

Die Wahrheitstabelle eines 1-Bit-Volladdierers, der gemiB Abb. 7.9 aufgebaut
ist, ist nachfolgend dargestellt.

4 B; Ci.i Y G
0 0 0 0 0
0 0 1 1 0
0 1 0 1 0
0 1 1 0 1
1 0 0 1 0
1 0 1 0 1
1 1 0 0 1
1 1 1 1 1

An den Ausgingen Y; und C; des 1-Bit-Volladdierers treten folgende boolesche
Funktionen auf:

Y, =((4; AB; )V (4 AB))ACiy v ((4; AB; )V (4, AB;))AC,, und
Ci=(AAB)V(A4AC_ 1 )v(B;AC;).

(1.7)

Mit mehreren 1-Bit-Volladdierern konnen sog. Mehrbit-Addierer realisiert wer-
den, um beispielweise zwei 4-Bit-Zahlen zu addieren. Der Volladdierer dient auch
als Grundzelle fiir den schaltungstechnischen Aufbau von CMOS-Subtrahierern
und -Multiplizierern.
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7.1.2 Dynamische CMOS-Logik

Bei der dynamischen CMOS-Logik erfolgt eine Speicherung von Ladungen als
SignalgroBe in der Gatekapazitat von MOSFETs (vgl. Abschn. 4.7.1). Die dyna-
mische CMOS-Logik erfordert im Gegensatz zur statischen CMOS-Logik einen
getakteten Schaltungsbetrieb. Der Nachteil besteht in der Storanfilligkeit dieser
Schaltungstechnik, die durch Ladungsverluste am Speicherknoten entsteht und
z. B. durch Leckstrome oder Einkopplungen hervorgerufen wird.

7.1.2.1 Dynamisches Latch

Das dynamische Latch besteht aus einem CMOS-Inverter (vgl. Abschn. 4.8.2) mit
einem vorgeschalteten Transmissiongate (vgl. Abschn. 4.8.3). Das Schaltungsprin-
zip des dynamischen CMOS-Latches ist in Abb. 7.10a dargestellt. Die Ansteue-
rung des Transmissiongates erfolgt dabei mit einem Zwei-Phasen-Takt mit den
zueinander invertierten Signalen ¢; und ¢, gemdB des Taktschemas in Abb. 7.10b.

a) VDD b)
¢2 O
T
S j_ 2 =t
Vin Vout (pzT
b T T 2T
(g t

Abb. 7.10. Dynamisches CMOS-Latch a) Schaltungsprinzip und b) Taktschema fiir Zwei-
Phasen-Takt

Solange das Transmissiongate S; leitend ist (¢, = 1 und ¢, = 0), wird der Inver-
tereingang des Latches mit der Eingangsspannung V;, aufgeladen. Wird das
Transmissiongate hochohmig (¢; = 0 und ¢ = 1), so wird die Information als La-
dung in der Eingangskapazitit des Inverters gespeichert. Die Taktfrequenz f= 1/7,
mit der das Transmissiongate S; angesteuert wird, muss hoch genug sein, um das
Auftreten von Leckstromen und einen damit verbundenen Ladungsverlust zu ver-
meiden.

7.1.2.2 Dynamisches Schieberegister

Die Kopplung mehrerer gegenphasig getakteter dynamischer CMOS-Latches wird
als dynamisches Schieberegister bezeichnet. Das Schieberegister ermoglicht es,
ein am Eingang V}, angelegtes Signal mit jedem Takt um eine Latch-Stufe weiter-
zuschieben. Nach Durchlauf durch alle Latch-Stufen liegt das unverénderte Ein-
gangssignal am Ausgang V,,, zeitlich verzbgert an. Das Schaltungsprinzip eines
dynamischen Schieberegisters, das beispielhaft aus vier Latch-Stufen aufgebaut
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ist, ist in Abb. 7.11 dargestellt. Die Taktansteuerung kann mit Hilfe des in Abb.
7.10b gezeigten Taktschemas erfolgen.

Abb. 7.11. Schaltungsprinzip eines dynamischen Schieberegisters

Besitzen die Taktsignale die Zustinde ¢, = 0 und ¢, = 1, so sind die Transmis-
siongates S, und S, der dynamischen Latches L, und L, niederohmig. Alle weite-
ren Transmissiongates sind hochohmig. Dabei wird die als Ladung in der jeweili-
gen Eingangskapazitit gespeicherte Information von Latch L, auf Latch L, bzw.
von Latch L; auf Latch L, iibertragen. Nehmen die Taktsignale die Zustinde
¢ =1 und @ = 0 an, so werden die Transmissiongates S; und S; der Latches L,
und L; hochohmig und die iibrigen Transmissiongates sind niederohmig. Dadurch
wird die Information von Latch L, auf Latch L; iibertragen.

Das in Abb. 7.11 dargestellte Schaltungsprinzip besitzt den Nachteil, dass es
anfillig gegen Stérungen (sog. Hazards) ist. Diese Stérungen treten insbesondere
bei Phasenversatz der Takte (sog. Slew) oder langsamen Taktflanken auf. Diesem
Nachteil kann durch eine Ansteuerung mit einem 4-Phasen-Takt entgegengewirkt
werden, sodass die Latches aufeinanderfolgender Stufen nicht gleichzeitig leitend
werden kdnnen.

7.2 Speicher

Integrierte Speicherbausteine dienen der Speicherung von digitalen Informationen.
Hierbei unterscheidet man zunéchst die Klasse der nichtfliichtigen und fliichtigen
Speicher.

7.2.1 Nichtfliichtige Speicher

Nichtfllichtige Speicher behalten ihre Speicherinformation auch nach Abschalten
der Betriebsspannung bei. Sie werden unterschieden in festprogrammierte, an-
wenderprogrammierbare sowie programmierbare/elektrisch 16schbare Speicher.
Die wesentlichen Vertreter dieser nichtfliichtigen Speicher sind in Abb. 7.12 zu-
sammengefasst und werden nachfolgend niher beschrieben.
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Nichtfliichtige Speicher

Festvr

L ROM PROM — EEPROM
EPROM — Flash-EPROM

L | FRAM

Abb. 7.12. Ubersicht nichtfliichtiger Speicher

7.2.1.1 ROM

Der ROM (Read Only Memory) bezeichnet einen Festwertspeicher, der im Nor-
malbetrieb nur ausgelesen und nicht beschrieben werden kann. Die Programmie-
rung eines ROMs erfolgt wéihrend der technologischen Realisierung iiber eine
spezielle Belichtungsmaske (Lithographie, vgl. Abschn. 2.4), die die Programm-
informationen enthilt. Dabei kann die Programmierung {iber eine sog. Finsatz-
spannungsimplantation erfolgen. Der CMOS-ROM ist in einer Matrixstruktur aus
MOSFETs aufgebaut, wobei jeder MOSFET eine Speicherzelle mit einer Spei-
chertiefe von z. B. 1 Bit (leitend oder nicht leitend) darstellt. Die MOSFETs sind
jeweils mit einer sog. Bitleitung und einer sog. Wortleitung verbunden. Uber die
Wortleitung WL wird die entsprechende Speicherzelle ausgewihlt und iiber die
Bitleitung BL der zugehdrige Speicherinhalt (Low oder High) ausgelesen. Das
Schaltungsprinzip eines CMOS-ROMSs mit n-Kanal-MOSFETs ist in Abb. 7.13
dargestellt.

BL4 BL. BLs Bly
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Abb. 7.13. Schaltungsprinzip eines CMOS-ROMs mit n-Kanal-MOSFETs zwischen Wort-
leitungen WL und Bitleitungen BL
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Wird beispielsweise die Wortleitung WL, ausgewdhlt (WL, = 1), so wird die
Einsatzspannung V', der n-Kanal-MOSFETs 7} und 75 iiberschritten, wodurch die
Bitleitungen BL; und BL; auf Masse gezogen werden (BL;=BL; = 0). Die Bitlei-
tungen BL, und BL,liegen hingegen auf Betriebsspannung (BL,=BL,= 1), da sie
nicht {iber durchgeschaltete MOSFETs auf Masse liegen.

Die Herstellung flicheneffizienter ROMs kann durch Verwendung von mehr-
wertigen Speicherzellen (Speichertiefe > 1 Bit) erfolgen, die z.B. iiber unter-
schiedliche W/L-Verhiltnisse der MOSFETs oder mehrere unterschiedliche Ein-
satzspannungen realisiert werden kdnnen.

7.2.1.2 PROM

Der PROM (Programmable ROM) bezeichnet einen anwenderprogrammierbaren
Festwertspeicher. Hierbei kann die Verbindung zwischen Wort- und Bitleitungen
technologisch durch diinne Metallstege (Fuses) realisiert werden, die bei Anlegen
eines kurzen Programmierstromimpulses durchgeschmolzen werden. Ein weiteres
Prinzip basiert darauf, dass zwischen zwei Metallbahnen eine diinne Isolator-
schicht bei Anlegen einer Programmierspannung zerst6rt wird (4ntifuses) und ei-
nen Kurzschluss zwischen den Leitungen verursacht. Das Schaltungsprinzip eines
Fuse-basierten PROMs ist in Abb. 7.14 dargestellt,

BL, BL, BL; BL,
(@] o (o] (o]

WL1 O ’ $
F1j F. Y Fg Fo
£ = ¢£ =
WL, o < ' ' ’
Fs # Fe # F7 # Fs
q L q
WL, o

J= f= = fe
Abb. 7.14. Schaltungsprinzip eines Fuse-basierten PROMs

Die Bitleitungen BL; werden jeweils iiber einen Widerstand R auf Masse gelegt.
Im dargestellten Beispiel wurden die Fuses F; und F; durchgeschmolzen, sodass
bei Auswahl der Wortleitung WL, = 1 die Bitleitungen BL; und BL; auf Masse lie-
gen (BL;=BL;= 0). Die Bitleitungen BL, und BL, erhalten hingegen iiber die in
Flussrichtung betriebenen Dioden das Potential der ausgewihlten Wortleitung
(WL,=BL,=BL,= 1), da die Fuses F, und F, leitend sind.

7.2.1.3 EPROM

Der EPROM (Erasable PROM) ist ein anwenderprogrammierbarer Speicher, der
nicht elektrisch, sondern iiber Bestrahlung mit UV-Licht geloscht werden kann.
Die im EPROM verwendeten Speicherzellen sind MOSFETS, in deren Gateoxid
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eine leitende Schicht aus Poly-Silizium eingebettet ist. Man spricht dann von ei-
nem sog. Floating-Gate. Der schematische Aufbau eines Floating-Gate-Speicher-
transistors ist in Abb. 7.15 im Querschnitt dargestellt.

Inversionskanal (L Floating-Gate
B

Abb. 7.15. Schematischer Aufbau eines Floating-Gate-Speichertransistors im Querschnitt

Die Programmierung eines Floating-Gate-Speichertransistors erfolgt durch ei-
nen Ladungstransfer vom Inversionskanal des MOSFETs zum Floating-Gate
durch die untere Isolatorschicht, wobei fiir die Oxiddicken ¢,,; < ¢,,; gilt. Dadurch
resultiert eine Verschiebung der Einsatzspannung A4¥7 des MOSFETs. Das Schalt-
symbol sowie die Ubertragungskennlinie eines n-Kanal-Floating-Gate-Speicher-
transistors vor und nach dem Programmieren sind in Abb. 7.16 dargestellt.
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Abb. 7.16. a) Ubertragungskennlinie eines n-Kanal-Floating-Gate-Speichertransistors vor
und nach dem Programmiervorgang b) Schaltsymbol eines Floating-Gate-Speichertran-
sistors

Die Verschiebung der Einsatzspannung AVr berechnet sich aus der Ladung Qr
des Floating-Gates und der Oxidkapazitit C; zwischen Gate und Floating-Gate
wie folgt:

AV __9r mit C, =M'_L_
CI toxl

(7.8)

Die Speicherinformation des Floating-Gate-MOSFETs wird tiber cine Lese-
spannung 7z (Vpy < Vi < Viy) ausgelesen. Wurde der Speichertransistor program-
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miert, so besitzt der resultierende Lesestrom den Wert /; = 0 und im unprogram-
mierten Zustand I > 0 (vgl. Abb. 7.16).

Die Programmierung eines Floating-Gate-Speichertransistors erfolgt durch die
sog. Hot-Electron-Injektion. Dabei erfolgt die Injektion von heiflen Elektronen in
das Floating-Gate durch Anlegen einer bestimmten Drain-Source-Spannung Vpg
(Programmierspannung). Dadurch erhalten die Ladungstriger am drainseitigen
Ende des Inversionskanals eine hohe kinetische Energie. Ein geringer Anteil die-
ser Ladungstriger mit einer Energie £ > 3,2 ¢V kann dann die Potentialbarriere
zwischen Inversionskanal und Floating-Gate iiberwinden und durch das Gateoxid
auf das Floating-Gate wechseln. Auf Grund der Hohe des Drainstroms 7, der viel
grofler ist als der Programmierstrom (Ip >> Ip), ist ein hoher Energiebedarf beim
Programmieren notwendig. Als Kenngr68e fiir die Programmiereffizienz dient da-
bei das Verhéltnis von Programmierstrom zum Drainstrom 7, = Ip/Ip. Um einem
Ladungsverlust wihrend der Lebensdauer des EPROMs vorzubeugen, wird zu-
meist eine mehrfache Uberprogrammierung der Information durchgefiihrt.

Der Aufbau des EPROMs erfolgt analog zum ROM in einer Matrixstruktur,
wobei jeder Floating-Gate-Speichertransistor eine Speicherzelle darstellt. Das
Auslesen des Speicherinhalts erfolgt analog zum ROM (vgl. Abschn. 7.2.1.1). Das
Schaltungsprinzip eines EPROMs ist in Abb. 7.17 ersichtlich.
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Abb. 7.17. Schaltungsprinzip eines EPROMs mit Floating-Gate-Speichertransistoren

Der Loschvorgang eines EPROMs, der aus Floating-Gate-Speichertransistoren
aufgebaut ist und iiber Hot-Electron-Injektion programmiert wurde, erfolgt durch
Einstrahlung von UV-Licht. Dadurch erhalten die im Floating-Gate gespeicherten
Ladungstrager durch optische Anregung eine geniligend hohe Energie (£> 3,2 eV),
um wieder in den Inversionskanal oder in das Gate zu gelangen. Der Loschvor-
gang wird durch ein fir UV-Licht durchldssiges Quarzglasfenster im Gehéuse des
EPROMs vorgenommen und dauert einige Minuten.

7.2.1.4 EEPROM

Der EEPROM (Electrical Erasable PROM) ist im Gegensatz zum EPROM elekt-
risch 16schbar. Als Speicherzelle dient ebenfalls ein Floating-Gate-Speichertran-
sistor (vgl. Abschn. 7.2.1.3). Jedoch wird hier das Oxid zwischen Floating-Gate
und Draingebiet so diinn ausgelegt (Dicke t7), dass ein Tunnelfenster entsteht,
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durch welches bei hoher Gate-Drain-Spannung Vgp ein merklicher Tunnelstrom
flieBen kann. Dadurch kann das Floating-Gate durch Tunnelstréme geladen und
auch entladen werden. Der Programmiervorgang des Floating-Gate-Speicher-
transistors mit Tunnelfenster wird als Fowler-Nordheim-Tunneln bezeichnet; der
Energieverbrauch ist geringer als bei der Hot-Electron-Injektion (vgl. Abschn.
7.2.1.3). Der schematische Aufbau eines Floating-Gate-Speichertransistors mit
Tunnelfenster ist in Abb. 7.18 im Querschnitt dargestellt.

Inversionskanal Floating-Gate Tunnelfenster
B

Abb. 7.18. Schematischer Aufbau eines Floating-Gate-Speichertransistors mit Tunnelfens-
ter (Querschnitt)

Die Vorteile des EEPROMs bestehen darin, dass ein elektrisches Schreiben und
Loschen moglich ist und beim Schreiben nur der Tunnelstrom (kein Drainstrom
Ip) flieBit. Nachteilig ist dagegen, dass die Ansteuerung durch einen zusitzlichen
Auswahltransistor stattfinden muss, um ein unbeabsichtigtes Programmieren bzw.
Loschen benachbarter Speicherzellen durch Leckstrome zu verhindern. Die
EEPROM-Speicherzelle besitzt daher eine relativ grofle Fliche. Das Schaltungs-
prinzip eines EEPROMs mit Floating-Gate-Speichertransistoren (mit Tunnelfens-
ter) und Auswahltransistoren ist in Abb. 7.19 dargestellt.
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Abb. 7.19. Schaltungsprinzip eines EEPROMs mit Floating-Gate-Speichertransistoren (mit
Tunnelfenster) und Auswahltransistoren

Wird beispielsweise die Wortleitung WL, ausgewéhlt (WL, = 1), so wird die
Einsatzspannung V7, des Auswahltransistors 7 iberschritten, wodurch die auf
BL,; =1 vorgeladene Bitleitung BL; abhéngig vom Programmierzustand des Spei-
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chertransistors 75 (Floating-Gate geladen oder ungeladen) liber die Sourceleitung
SL; den Wert BL; =1 behilt oder auf BL; = 0 umgeladen wird. Dabei besitzt der
Speichertransistor 7, eine separate Steuergateleitung SGL,.

7.2.1.5 Flash-EPROM

Der sog. Flash-EPROM ist ein weiterer anwenderprogrammierbarer Speicher, der
elektrisch 16schbar ist. Hierbei kann jedoch nicht eine Einzelspeicherzelle, son-
dern nur ein ganzer Sektor geldscht werden (z. B. alle Speicherzellen an einer Bit-
leitung). Zur Realisierung von Flash-EPROMs konnen verschiedene Speicherzel-
len angewendet werden. In sog. CHE-Flash-Zellen erfolgt die Programmierung
durch Hot-Electron-Injektion (vgl. Abschn. 7.2.1.3) und das Loschen durch Fow-
ler-Nordheim-Tunneln (vgl. Abschn. 7.2.1.4). In sog. FN-Flash-Zellen wird dage-
gen die Programmierung und das Loschen durch das Prinzip des Fowler-
Nordheim-Tunneln realisiert. In Abb. 7.20 ist das beispielhafte Schaltungsprinzip
eines Flash-EPROMs in NAND-Architektur dargestellt.
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Abb. 7.20. Schaltungsprinzip eines Flash-EPROMs in NAND- Architektur

Der Aufbau einer Einheit besteht aus zwei Auswahltransistoren 7 und 77 so-
wie z. B. 16 Floating-Gate-Speichertransistoren T;- Tjs. Die in Serie geschalteten
Floating-Gate-Speichertransistoren kénnen nur seriell beschrieben und liber die
Bitleitung BL; ausgelesen werden. Der Vorteil dieses Prinzips liegt in der hohen
Fléacheneffizienz und der damit verbundenen preisgiinstigen Realisierung.

7.2.1.6 FRAM

Der FRAM (Ferroelectric Random Access Memory) besitzt einen dhnlichen Auf-
bau wie ein DRAM (vgl. Abschn. 7.2.2.2), wobei die Speicherzelle aus einer
Speicherkapazitit und einem Auswahltransistor aufgebaut ist. Beim FRAM besitzt
das Dielektrikum der Speicherkapazitit jedoch ferroelektrische Eigenschaften und
weist eine Dielektrizititskonstante im Bereich 1000 < £< 1500 auf. Als Materia-
lien fiir das ferroelektrische Dielektrikum werden vor allem Blei-Zirkonium-
Titanat (PZT) oder Strontium-Wismut-Tantalat (SBT) verwendet. In Abb. 7.21 ist
das Schaltungsprinzip eines FRAMs dargestellt, wobei die Speicherzellen jeweils
aus einem Auswahltransistor und einer ferroelektrischen Speicherkapazitit beste-
hen (17/1C-Speicherzelle).
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BL1 BLz BI—3
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Abb. 7.21. Schaltungsprinzip eines FRAMs mit Speicherzellen, die jeweils aus einem
Auswahltransistor und einer ferroelektrischen Speicherkapazitit bestehen (1T/1C-Speicher-
zelle)

Wird z. B. die Wortleitung WL; des FRAMs ausgewihlt (WL; = 1), so wird die
Einsatzspannung ¥p, des Auswahltransistors 77 tiberschritten, wodurch iiber die
Bitleitung BL,; abhingig von der Polarisation der Speicherkapazitit C; der Wert
BL;=0 oder BL;=1 ausgegeben wird. Die Speicherinformation erhilt die
Kapazitit durch eine Polarisation mit Spannungsimpulsen iiber die Datenleitung
DL,. Der Wert der Polarisation bzw. die daraus resultierende Speicherinformation
High oder Low kann dann Uber Spannungsimpulse auf der Bitleitung wieder
ausgelesen werden. Die Grundlage dafiir ist die spannungsabhingige Hysterese
der dielektrischen Polarisation P(V), deren typischer Verlauf mit den korrespon-
dierenden Speicherzustidnden in Abb. 7.22 dargestellt ist.

P [uC/cm?)
70

High

8 6 -4 2 0 2 4 6 8 VNV

Abb. 7.22. Typischer Verlauf der spannungsabhingigen Hysterese der dielektrischen Pola-
risation P einer FRAM-Speicherzelle

Die Ladungsdifferenz zwischen dem Speicherzustand High und Low einer
FRAM-Speicherzelle liegt bei AQ >20puC/em®. Es erfolgt eine nichtfliichtige
Speicherung im ferroelektrischen Medium, da eine permanente elektrische Polari-
sation des Dielektrikums vorliegt.

Das Auslesen einer FRAM-Speicherzelle erfolgt destruktiv, d. h. der Speicher-
inhalt kann beim Auslesen zerstort werden und muss nach dem Auslesen wieder in
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die Speicherzelle geschrieben werden (Restore). Das Auslesen erfolgt durch einen
negativen Spannungsimpuls an der ferroelektrischen Speicherkapazitit. Fiir den
Speicherinhalt High erfolgt ein Ladungsfluss iiber die Bitleitung nach dem aber
das programmierte Low in der Zelle vorliegt (Zerstéren des High-Speicher-
inhaltes). Es ist ein Restore der High-Information durch einen positiven Span-
nungsimpuls erforderlich. Fiir den Speicherinhalt Low findet kein Netto-Ladungs-
fluss iiber die Bitleitung statt, sodass der Low-Zustand der Zelle erhalten bleibt
und ein Restore nicht erforderlich ist.

7.2.2 Fliichtige Speicher

Im Gegensatz zu nichtfliichtigen Speichern (vgl. Abschn. 7.2.1) verlieren fliichtige
Speicher ihre Speicherinformation nach Abschalten der Betriebsspannung. Fliich-
tige Speicher sind sog. Schreib-Lese-Speicher, die als RAM (Random Access
Memory) bezeichnet werden. Sie gestatten den wahlfreien Zugriff auf einen Spei-
cherort, d. h. iiber die Auswahl einer Adresse erfolgt die Speicherung und das
Auslesen von Informationen einer bestimmten Speicherzelle. Die wesentlichen
Ausfiihrungsformen des RAMs werden nachfolgend niher beschrieben.

7.2.2.1 SRAM

Im SRAM (Statischer RAM) wird die Information als Schaltzustand einer bistabi-
len Kippschaltung (Flipflop) gespeichert, die den Zustand High oder Low anneh-
men kann. Der Flipflop wird durch zwei riickgekoppelte CMOS-Inverter (vgl.
Abschn. 4.8.2) realisiert, die durch zwei Auswahltransistoren mit den komplemen-
taren Bitleitungen verbunden sind (6-Transistor-Zelle). Die Adressierung erfolgt
durch Auswahl von bestimmten Wortleitungen. Solange die Betriebsspannung an-
liegt, bleibt der Speicherinhalt erhalten (statisches Verhalten) und muss nicht wie
beim dynamischen RAM (vgl. Abschn. 7.2.2.2) zyklisch aufgefrischt werden. Das
Schaltungsprinzip eines SRAMs in CMOS-Technologie ist in Abb. 7.23 darge-
stellt.

BL, BLy BL, BL,
o] Vob o o Vob o

WL, &

Abb. 7.23. Schaltungsprinzip eines SRAMs in CMOS-Technologie mit 6-Transistor-Spei-
cherzellen
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Die Verwendung komplementirer Bitleitungen BL und BL verringert die Emp-
findlichkeit gegeniiber Parameterstreuungen der MOSFETs. Beim Lesevorgang
wird die Spannungsdifferenz zwischen den komplementiren Bitleitungen mit Hil-
fe eines Ausleseverstirkers verstérkt, der durch einen Differenzverstirker gemif3
Abschn. 4.8.5, Abb. 4.40 realisiert werden kann.

Als charakteristische Grofle fiir das zeitliche Verhalten des Auslesevorgangs
dient die sog. Zugriffszeit. Sie gibt an, in welcher Zeit nach Anlegen der Adressen
die Information an den Datenausgéingen des SRAMs zur Verfiigung steht. Die
Zugriffszeit kann verringert werden, wenn nicht die Spannungsdifferenz zwischen
den komplementiren Bitleitungen ausgewertet wird, sondern der durch die ausge-
wihlte Speicherzelle flieBende Strom bewertet wird. SRAMs besitzen eine sehr
geringe Zugriffszeit, weisen aber einen relativ hohen Flichenverbrauch auf, so-
dass die Speichergrofie begrenzt ist. Flichensparende SRAM-Zellen in Spezial-
prozessen konnen durch Ersetzen der p-Kanal-MOSFETs der Inverter (vgl. Abb.
7.23) durch Widerstdnde aus Poly-Silizium, die in der Ebene iiber den n-Kanal-
MOSFETs angeordnet sind, erreicht werden (4-Transistor-Zelle). SRAMs werden
vor allem als schnelle Zwischenspeicher (Cache-Speicher) in Rechnersystemen
eingesetzt.

7.2.2.2 DRAM

Der DRAM (Dynamischer RAM) speichert die Information als Ladungsmenge in
einer Speicherkapazitit. Da die Ladung der Speicherkapazitit zyklisch aufge-
frischt werden muss, spricht man hier im Gegensatz zum statischen RAM von ei-
ner dynamischen Schaltung. Eine DRAM-Speicherzelle in CMOS-Technologie
besteht somit aus einer Speicherkapazitit und einem Auswahltransistor (I-Tran-
sistor-Zelle). Das Schaltungsprinzip eines DRAMs ist in Abb. 7.24 abgebildet.
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Abb. 7.24. Schaltungsprinzip eines DRAMs mit Speicherkapazitit und Auswahltransistor
(1-Transistor-Zelle)

Bei der Programmierung wird die Speicherkapazitit z. B. C;, die zuvor durch
die Wortleitung WL, ausgewéhlt wurde, {iber den Auswahltransistor 7; auf das Po-
tential der Bitleitung BL,;=1 oder BL,;= 0 aufgeladen. An einem Anschluss der
Speicherkapazitiit liegt dabei eine Referenzspannung (z. B. Vzer= Vpp/2). Im Ge-
gensatz zur Verwendung von Masse als Referenzspannung wird dadurch der
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Spannungsabfall iiber dem Dielektrikum der Speicherkapazitit auf Vpp/2 redu-
ziert.

Das Auslesen des DRAMSs erfolgt ebenfalls durch Selektion der entsprechenden
Speicherzelle iiber eine Wortleitung (z. B. WL, = 1). Abhingig von der Ladung
der Speicherkapazitit C; wird die auf ca. Vpp/2 vorgeladene Bitleitung geringfii-
gig aufgeladen oder entladen. In einem Leseverstirker wird diese Differenz auf
die Ausgangsspannung High oder Low verstirkt. AnschlieBend wird die Informa-
tion in die Speicherkapazitit zuriickgeschrieben (Restore). Da die Ladung der
Speicherkapazitit durch Leckstrome verringert wird, kann es zum Informations-
verlust der DRAM-Speicherzelle kommen. Um diesem Ladungsverlust entgegen-
zuwirken, werden die Speicherinhalte zyklisch aufgefrischt (Refresh). Dabei wird
durch eine entsprechende Refresh-Logik der Speicherinhalt ausgelesen, bewertet
und wieder auf die Speicherkapazitit iibertragen. Wahrend der Refresh-Zeit, die
einige Millisekunden betragt, kann kein reguldrer Zugriff auf den Inhalt der Spei-
cherzelle erfolgen.

Zur Realisietung der Speicherkapazitit kann in CMOS-Technologie das diinne
Gateoxid der Dicke ¢, als Dielektrikum genutzt werden. Die Speicherkaparzitit
C=gyg,peAlt,, besitzt typische Werte im Bereich 25fF < C < 50fF. Der Quer-
schnitt einer planaren DRAM-Speicherzelle in CMOS-Technologie ist in Abb.
7.25 schematisch dargestellt.

Auswabhltransistor ——— Speicherkapazitat ——(

p-Si

Vss

Abb. 7.25. Schematischer Aufbau (Querschnitt) einer planaren DRAM-Speicherzelle in
CMOS-Technologie mit Speicherkapazitdt und Auswahltransistor

Um eine ausreichende Storsicherheit z. B. gegen Leckstrome und Einkopplun-
gen zu erreichen, muss eine hinreichende GroBe der Speicherladung und damit der
Speicherkapazitdt berticksichtigt werden. Dadurch kann die Speicherkapazitit
nicht mit der Technologie skaliert werden, was bei Verwendung einer planaren
DRAM-Speicherzelle gemidB Abb. 7.25 eine Begrenzung der Integrationsdichte
zur Folge hat. Dieser Begrenzung kann mit der Verwendung von dreidimensiona-
len Strukturen wie der sog. Trench-Speicherkapazitdt oder der sog. Stack-Spei-
cherkapazitdt entgegengewirkt werden.

DRAMs besitzen auf Grund ihres relativ einfachen Aufbaus eine hohe Pa-
ckungsdichte, wobei Speichergrofien von z. B. 1 GBit erreicht werden. Die Zu-
griffszeit von DRAMs ist hingegen héher als die von SRAMs (vgl. Abschn.
7.2.2.1). DRAMs werden vor allem als Hauptspeicher in Rechnersystemen einge-
setzt.
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7.3 Integrierte Logik-Bausteine

Integrierte Logik-Bausteine kénnen in die Rubriken programmierbare Logikbau-
steine (PLD), kundenspezifische Logikbausteine (ASIC) und Mikroprozessoren
eingeteilt werden. Sie unterscheiden sich in der Anzahl ihrer kundenspezifischen
Fertigungsschritte und der realisierbaren Schaltungsfunktion. In Abb. 7.26 ist ein
Uberblick iiber die wesentlichen Logik-Bausteine dargestellt.

Integrierte Logik-Bausteine

PLD ASIC Mikroprozessoren

| PAL/GAL | l

Halb- Voll-

Kundenspezifisch Kundenspezifisch

— CPLD

Gate-Array
T FPGA Standard-

Zellen-1C

Abb. 7.26, Integrierte Logik-Bausteine im Uberblick

Die Gruppe der PLDs verfiigt iiber keine kundenspezifischen Fertigungsschritte
und die Schaltungsfunktion wird durch den Anwender bestimmt. Im Gegensatz
zum PLD werden bei ASICs einige oder alle Fertigungsschritte kundenspezifisch
durchgefiihrt. Die Schaltungsfunktion wird jedoch auch durch den Anwender fest-
gelegt. Bei nicht kundenspezifischen Logik-Bausteinen wird die Funktion durch
ein Programm festgelegt, das z. B. in Mikroprozessoren iiber eine Arithmetik-
Logik-Einheit, einen Befehlsdekoder und eine Ablaufsteuerung abgearbeitet wird.
Im Folgenden werden die wesentlichen Vertreter von PLDs und ASICs néher be-
schrieben

7.3.1PLD

Beim PLD (Programmable Logic Device) erfolgt die Programmierung der ge-
wiinschten Abhingigkeit der Ausgangsvariablen von den Eingangsvariablen durch
einen Verkniipfungsalgorithmus. Ein PLD besteht aus einem Eingangsblock, der
eine Verstirkung der Eingangssignale iiber Treiber und die Bereitstellung der ne-
gierten und nichtnegierten Eingangssignale realisiert. Weiterhin beinhalt ein PLD
ein AND-Array zur Realisierung der konjunktiven Terme und ein OR-Array zur
Realisierung der disjunktiven Verkniipfungen. Die Verbindungen zwischen dem
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Eingangsblock und AND-Array bzw. AND- und OR-Array sind je nach Ausfiih-
rung festverdrahtet oder programmierbar.

7.3.1.1 PAL und GAL

Der PAL (Programmable Array Logic) besteht aus einem programmierbaren
AND-Array und einem festverdrahteten OR-Array. Der Aufbau eines PALs ist in
Abb. 7.27 dargestellt.
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Abb. 7.27. Schaltungsprinzip eines PALs mit programmierbarem AND-Array und festver-
drahtetem OR-Array

Die Programmierung eines PALs erfolgt analog zum PROM z. B. durch einen
kurzen Programmierstromimpuls, bei dem die Verbindung zwischen den ausge-
wihlten Zeilen und Spalten des AND-Arrays tiber ein Durchschmelzen von Fuses
realisiert werden kann (vgl. Abschn. 7.2.1.2). Die logische Verkniipfung wird
dann z .B. durch Eingabe der booleschen Gleichungen oder durch Eingabe einer
Zustandstabelle iiber eine Programmiersoftware realisiert.

Der GAL (Generic Array Logic) besteht im Gegensatz zum PAL aus einem
programmierbaren AND-Array und einem programmierbaren OR-Array. Der Vor-
teil des GALs gegeniiber dem PAL besteht darin, dass gleiche Terme einer boole-
schen Gleichung nur einmal zu realisieren sind. Nachteilig stellt sich jedoch die
aufwendigere Schaltungstopologie dar. Der Aufbau eines GALs ist in Abb. 7.28
dargestellt.
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Abb. 7.28. Schaltungsprinzip eines GALs mit frei programmierbarem AND- und OR-Array

Der GAL bietet durch die frei programmierbaren AND- und OR-Arrays eine
hohe Flexibilitit bei der Programmierung logischer Verkniipfungen. Der Pro-
grammieraufwand entspricht dem des PALs.

7.3.1.2 CPLD

Ein CPLD (Complex PLD) ist eine Mehrfach-Array-Struktur mit PAL-dhnlichen
Schaltungsbldcken (vgl. Abschn. 7.3.1.2). Die Verkniipfung der Funktionsblocke
erfolgt iiber eine komplexe Schaltmatrix, deren Einzelverkniipfungen iber
EEPROM- oder Flash-EPROM-Speicherzellen (vgl. Abschn. 7.2) realisiert wer-
den. Die Verdrahtung verliuft zwischen den einzelnen Blocken itiber Verdrah-
tungskanile. Die Vorteile von CPLDs bestehen in der hohen Schaltgeschwindig-
keit und in der Vorhersagbarkeit der Signallaufzeiten zwischen den Anschliissen.
Der Nachteil solcher CPLDs besteht darin, dass keine RAM- oder ROM-Kompo-
nenten implementierbar sind und dass das CPLD wihrend des Betriebs nicht re-
konfigurierbar ist.

7.3.1.3 FPGA

Beim FPGA (Field Programmable Gate Array) erfolgt eine Programmierung der
Funktion einzelner Logikbldcke sowie die Programmierung horizontaler und ver-
tikaler Verbindungen zwischen den Logikblcken. Der schematische Aufbau eines
FPGAs ist in Abb. 7.29 dargestellt.
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Abb. 7.29. Schematischer Aufbau eines FPGAs

Die Programmierung eines FPGAs kann sowohl nichtfliichtig als auch fliichtig
erfolgen. Bei der nichtfliichtigen Programmierung werden bei Anlegen einer Pro-
grammierspannung die ausgewdhlten Antifuses dauerhaft leitend (vgl. Abschn.
7.2.1.2). Vorteile dieser Antifuse-basierten FPGAs sind die hohe Programmierge-
schwindigkeit, da nur ein geringer Teil der moglichen Verbindungen genutzt wird
(ca. 2%). Weiterhin besitzen Antifuse-basierte FPGAs einen geringen Flichenbe-
darf und die Programmierinformation bleibt auch nach Abschalten der Betriebs-
spannung erhalten. Der Nachteil Antifuse-basierter FPGAs besteht darin, dass sie
nur einmal programmierbar sind und die Signallaufzeit zwischen den Anschliissen
nicht exakt vorhersagbar ist.

Eine fliichtige Programmierung von FPGAs kann iiber SRAM-Zellen erfolgen
(vgl. Abschn. 7.2.2.1). Diese Art von FPGAs enthilt zumeist Logikelemente, die
in Form von SRAMs aufgebaut sind und in die Wertetabellen von booleschen
Funktionen geladen werden konnen. Verschieden lange Leitungselemente zwi-
schen den Logikelementen und einem Ein-/Ausgangsblock konnen dann durch
sog. Pass-Transistoren verbunden werden. Dabei erfolgt die Gate-Ansteuerung
dieser Pass-Transistoren jeweils durch eine SRAM-Speicherzelle. Eine typische
Architektur eines SRAM-basierten FPGAs ist in Abb. 7.30 dargestellt.

Speicherzelle

Pass-

. Leitungs-
Transistoren

element

Logikblock
Speicherzelle

Abb. 7.30. Schematischer Aufbau eines SRAM-basierten FPGAs mit Pass-Transistoren

Im Gegensatz zum Antifuse-basierten FPGA ist ein SRAM-basierter FPGA be-
liebig oft programmierbar. Allerdings geht die Programmierinformation nach Ab-
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schalten der Betriebsspannung verloren. Es wird dadurch ein Nachladen der Pro-
grammierinformation z. B. aus einem EPROM (vgl. Abschn. 7.2.1.3) erforderlich.
SRAM-basierte FPGAs besitzen zudem einen hohen Flichenbedarf und weisen
einen Geschwindigkeitsverlust auf Grund der Pass-Transistoren in den Signalpfa-
den auf.

7.3.2 ASIC

Der ASIC (Application Specific IC) bezeichnet eine integrierte Schaltung, die
kundenspezifische Elemente enthilt. Man unterscheidet hierbei halb-kundenspe-
zifische und voll-kundenspezifische Ausfiihrungen. Als halb-kundenspezifische
Schaltungen kommen zumeist das Gate-Array und der Standardzellen-IC zum
Einsatz.

7.3.2.1 Gate-Array

Das Gate-Array besteht aus einem vorgefertigten Feld von n- und p-Kanal-
MOSFETs. Durch eine kundenspezifische Fertigung der Metallisierung werden
die logischen Funktionen realisiert. Das Gate-Array ist vorgefertigt bis auf die
Verbindungsleitungen (meist drei Metall-Lagen). Es besitzt eine kurze Ferti-
gungszeit, da nur drei kundenspezifische Fertigungsschritte notwendig sind. Gate-
Arrays haben schnellere Schaltzeiten als PLDs und sind flicheneffizienter.

7.3.2.2 Standarzellen-IC

Beim Standardzellen-IC werden vom Hersteller vorentwickelte Grundzellen kun-
denspezifisch platziert und verdrahtet. Dabei erfolgt eine Anordnung der Zellen in
Reihen mit variablem Abstand (Verdrahtungskanéle). Der schematische Aufbau
eines Standardzellen-ICs ist in Abb. 7.31 dargestellt.

Kontakt-Bereich — 7 B e
(frei definierbar)

Grundzellen

Standardzellen

Verdrahtungs- |

bereich RAM

Abb. 7.31. Schematischer Aufbau eines Standardzellen-ICs

Gegeniiber Gate-Arrays besitzen Standardzellen-ICs eine hohere Packungs-
dichte und eine hohere erzielbare Systemfrequenz. Nachteilig stellt sich die linge-
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re Fertigungszeit dar, da eine héhere Anzahl von kundenspezifischen Fertigungs-
schritten durchgefiihrt werden muss.

7.3.2.3 Voll-kundenspezifischer IC

Der voli-kundenspezifische IC wird vom Hersteller vollstindig nach Spezifikation
des Anwenders gefertigt. Die Elemente werden dabei aus Polygonziigen (Einzel-
transistoren) aufgebaut. Der voll-kundenspezifische IC ist optimal auf das An-
wenderproblem angepasst, besitzt jedoch eine hohe Entwicklungs- und Ferti-
gungszeit und rentiert sich erst bei sehr hohen Stiickzahlen (> 1 Mio.).
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mittlere thermische 6
Geschwindigkeit, mittlere 28, 118
Geschwindigkeitssattigung 17, 124
Gitterbindung 27
Gitterstreuung 176
thermische 18
Gitterstruktur 3, 5,7, 17
Streuung an Storstellen 16
Wechselwirkung 17
Gleichrichter 43, 59
Gleichrichterdiode 155
Gleichspannungswandler 154
Gleichstrom 155
Gleichtaktunterdriickung 103, 140, 141,
143
Gleichtaktverstarkung 103, 143
Grabenstruktur 169
Grenzfliche 105, 109, 122, 183
Grenzflachenladung 60, 183
Grenzflachenpotential 108, 113
Grenzflachenrauhigkeit 123
Grenzflichenstreuungen 123
Grenzflachen-Temperatursensor 172,
196
Grenzfrequenz 56, 57, 62, 93, 94
Grenzschicht 191
Grenzwellenlinge 64
Grenzwinkel 68
Grof3signalbahnwiderstand 50
Groflsignalersatzschaltbild 90, 128
Grof3signalersatzschaltbild, Diode 50
GroBsignalverhalten 50
GTO-Thyristor 161
Guard-Ringe 171
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Halbaddierer 202
Halbleiter 1
Bandabstand 9, 22
Béndermodell 8
Besetzungswahrscheinlichkeit 13
Bestrahlung mit Licht 22
bindrer 2
Brechungsindex 68
direkter 11
Dotierung 2,7
eigenleitender 4,9, 10
einkristalliner 3
Elektronen-Leitfahigkeit 2
Elementarzelle 3
Elementhalbleiter 2
entarteter 16
Halbleitermaterialien 1
homogener 5, 22
indirekter 11
intrinsischer 4
Ladungstréigertransport 16
Locher-Leitfahigkeit 2
Majoritétstriager 2
Minorititstrager 2
n-dotierter 32
n-Typ-Halbleiter 2
p-dotierter 32
p-Typ-Halbleiter 2
quaterndrer 2
reiner 3,4
Storstellenhalbleiter 7, 9, 15
Streumechanismen 17
terndrer 2
Verbindungshalbleiter 2
Halbleitermaterialien 1
Halbleiteroberfliche 188
Halbleitersensor 172
Hallbeweglichkeit 31, 179
Halleffekt 29, 31, 178
Hallelektrode 180
Hallgenerator 178, 179, 180, 181, 182
rechteckiger 179
symmetrisch kreuzformiger 179
Hallkonstante 31
Hallsensor 181
Hallspannung 30, 178, 180, 181
Hallwinkel 31
Haltespannung 157
Haltestrom 157, 158, 160
Hauptspeicher 215
Hauptstromkennlinie 157, 159

Hazard 205

Heizelement 187

Heizleistung 187

Helligkeit 68, 69

Helligkeitsregler 162

HF-Oszillator 59
Hot-Electron-Injektion 209, 210, 211
Hysterese 212

IC 197
IGBT 164, 171
Impedanzwandler 132
Impulssteuerung 163
Induktion, magnetische 29, 181
Induktivitit 53, 170
Infrarot-Strahlung 177
Injektion, schwache 23, 26, 39
Injektion, starke 43, 147
Innenwiderstand 71, 103, 140, 178, 179,
180
Integrierte Schaltung 197
Integrierter Logik-Baustein 216
Integrierter Speicherbaustein 205
Intensitdtsverteilung 182
Interdigitalstruktur 188
Intrinsische Kapazitit 128
Inversdiode 152
Inversion 109, 128
schwache 109
starke 110
Inversionskanal 116, 151, 167, 171,
208, 209
Inversionsladung 112
Inversionspunkt 109, 112
Inversionsschicht 112, 116, 183
Inverter 132, 197, 200, 202, 204, 213,
214
Invertereingang 204
Invertierender Eingang 142
Tonenimplantation 127
Tonenkonzentration 192
Ionisation 8, 10
vollstdndige 8, 10, 176
Ionisationskoeffizient 28
IR-Strahlung 177
ISFET 192
Isolator 1
i-Zone 54

Kalibrierung 177
Kanalladung 127
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Kanalldnge 118, 122, 123

Kanalldngenmodulation 123, 130

Kanallangenmodulationsfaktor 123, 138

Kanalspannung 117

Kanalverkiirzung 117

Kanalwiderstand 137

Kapazititsdiode 61, 74, 75

Kapazitits-Spannungs-Charakteristik
62,112,113, 128,191

Kapazitiver Drucksensor 196

Kaskadenschaltung 74

Kaskodestufe 132, 138, 139

Katode 32, 154

Katodenfldche 159

Katodenzerstiubung 48

k-Faktor 193, 196

Kinetische Energie 9

Kippspannung 156, 157, 158, 171

Kippstrom 156, 157, 158

Kleinsignalersatzschaltbild 50, 91, 129,
131

Kleinsignalleitwert 50

Kleinsignalsignalbahnwiderstand 50

Kleinsignalstromverstirkung 92, 93, 98,
99, 101, 102

Kleinsignalverhalten 50

Kollektor 77, 164

Kollektorbahnwiderstand 149

Kollektor-Basis-Spannung 78, 79, 80

Kollektor-Basis-Sperrspannung 79

Kollektor-Emitter-Sittigungsspannung
85

Kollektor-Emitter-Spannung 84, 90,
148, 149, 150, 166, 167, 168

Kollektorschaltung 82, 83

Kollektorstrom 79, 81, 82, 83, 84, 85,
88, 90, 95, 97, 100, 102, 149, 150,
164, 165, 166, 167, 173

Kollektorwiderstand 102

Kommutierungssteilheit 53

Komparator 181

Komplexgatter 200

Konjunktiver Term 216

Konstantstromquelle 99, 100, 102, 103,
141, 176

Kontaktloch 127, 174, 175,178

Kontaktlochdurchmesser 175

Kontaktspannung 34, 106, 155

Kontaktwiderstand 60

Kontinuititsgleichung 25, 26

Konvektionsstromdichte 19, 20, 39

Elektronen 19

Gesamt- 20

Locher 19
Konzentrationsianderung 189
Kristalldefekt 70
Kristallgitter 4, 7,27, 44
Kurzkanaltransistor 124
Kurzschlussstrom 65, 67

Ladungsénderung 48
Ladungsdichte 20,27, 183
Ladungsneutralitéit 48
Ladungstrager 23, 44, 105
bewegliche 16
Energiezustinde 8
freie 27
Generation 5
Rekombination 5
Zustandsdichte 12
Ladungstragerbeweglichkeit 19, 56, 62,
120, 122, 172, 174, 176, 179
Ladungstrigerbilanz 26
Ladungstrigerdichte 4,6, 8, 12, 14, 15,
18, 19, 20, 26, 27, 33, 41, 109, 147,
164, 176
Elektronen 4
intrinsische 5
Locher 4
Ladungstragerdiffusion 20, 81
Ladungstrégerlebensdauer 41, 54, 56,
147, 186
Ladungstrégertransport 16, 60, 172
Ladungstragerverteilung 11, 12, 14, 15,
27,147,159
Ladungstransfer 186
Ladungstransport 184, 185
Ladungsverlust 204, 209
Ladungsverschiebung 182
Ladungsverteilung 105, 106
Léangendnderung 48, 193
Langkanalnéherung 119
Last
aktive 141, 142
induktive 152, 160
ohmsche 157, 167
Lastkapazitdt 131, 135
Lastwiderstand 53, 84, 163, 189
Latch 205
Latch-up-Effekt 170
Lawinendurchbruch 45, 64, 86, 125,
148
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Lawineneffekt 27, 44, 57, 86, 125, 158
Lawinen-Fotodiode 64
Lawinenmultiplikation 64
Lebensdauer
Minoritétstrager- 23
Leckstrom 204, 215
LED 67
Leerlauf 30
Leerlaufempfindlichkeit 30
Leerlaufspannung 65, 66
Leistungsaufnahme 176
Leistungsbauelement 146
Leistungsbipolartransistor 148
Leistungsdichte 179
Leistungsdiode 146
Leistungsgleichrichter 154
Leistungs-MOSFET 150
Leiter 1
Leitfahigkeit 1, 105, 178, 187, 188
elektrische 1
Elektronen-Leitfahigkeit 2
Locher-Leitfahigkeit 2
spezifische 17, 18, 30, 31
Leitfahigkeitsinderung 189
Leitungsband 9, 10, 15, 46, 58, 62
unteren Leitungsbandkante 9
Leitungsbandelektron 58
Leitungselektron 4, 7
Leitungstyp 20
Lesestrom 209
Leseverstiarker 215
Leuchtdichte 70
Leuchtwirkungsgrad 68, 69
Lichtintensitdtsmessung 64
Lichtleistung 62, 65, 66, 68, 182
Lichtleiter 161
Lichtwellenléinge 22
Lithographie 48, 89, 127, 197, 206
Loch 4
Locherbeweglichkeit 130
Locherdichte 109
Locherdiffusionsstromdichte 25
Locherinjektion 90, 164
Logikblock 218
Logikschaltungen 197, 200
Lorentzkraft 29
Loschvorgang 209
Luftgiitetiberwachung 190
Lumineszenzdiode 67, 68, 69, 161

Maianderstruktur 188

Magnetfeld 29

Magnetosensor 178

Majorititstrager 2, 60, 79

Majoritdtstrigeranreicherung 107

Majorititstrigerdichte 7, 48, 112

Majorititstrigerinjektion 20, 21, 22

Majorititstrigerkonzentration 48

Majorititstrigerverarmung 108

Majorititstrigerverschiebung 21

Massepotential 82

Matrixstruktur 206

Mehrbit-Addierer 203

Mehrfach-Array-Struktur 218

Mengenmessung 196

Messsignal 172

Metall-Halbleiter-Kontakt 16

Metallisierung 48, 127, 174

Metalloxid 188

Metalloxid-Gassensor 187, 189

Metalloxidhalbleiter 187

Mikroprozessor 216

Mikrostrukturierte Siliziumtechnologie
187

Mikrostrukturierter kapazitiver
Drucksensor 196

Miller-Effekt 153

Miller-Kapazitdt 132, 153

Miller-Plateau 153

Mindestenergie 5,9

Minoritétstriger 2, 26

Minorititstragerdichte 7, 24, 25, 38, 41,
42,43, 48, 49, 52, 80, 85, 90, 92, 147,
156, 158, 159, 161, 173

Minoritatstragerdiffusion 42

Minorititstragerinjektion 20, 22, 24

Minoritatstragerkonzentration 81, 95

Minorititstrigerladung 52, 53

Minoritéitstrigerladungsdichte 52

Minorititstragerlebensdaver 23, 26, 49

Minoritétstrigeriiberschussdichte 24, 52

Minoritatstragerverteilung 51, 79, 94

Mischkristalle 69

Mixed-Signal-Schaltung 145

Modulation 74

Molekiil 188

MOSFET 115, 181, 198, 206
n-Kanal- 115
p-Kanal- 115

MOS-Struktur 105, 108, 115, 182, 183,
184, 185, 190, 191

Motorsteuerung 150
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Mulde 184 Oxiddicke 208
Muldentiefe 182, 184 Oxidkapazitit 127, 208
Multiplexer 200 Oxidschicht 107
n*"-Poly-Silizium 127 p -Poly-Silizium 113
n""-Silizium-Gate 105 p's.n'-Leistungsdiode 146
Nachladezeit 72 Packungsdichte 197
Nachweisgrenze 190 PAL 217
NAND-Architektur 211 Palladium 190
NAND-Funktion 198 Parabelndherung 117, 123, 130
NAND-Gatter 198 Parallelschwingkreis 74, 75
n’-Driftzone 151, 164, 165, 168 Parameterstreuungen 102, 214
Nettodotierung 8 Parasitérer npn-Bipolartransistor 152,
Nettorekombinationsrate 23, 25, 26 165
n-Typ-Halbleiter 23 Pass-Transistor 219, 220
p-Typ-Halbleiter 23 Peakstrom 58
Neutrale Basis 80 Periodensystem 2
Neutrale Basisweite 79, 81, 85, 90, 92 Permanentmagnet 181
Neutrale Weite 147 Phase 142, 185
Neutralitdt 21, 22 Phasenanschnittsteuerung 163
Neutralititsbedingung 183 Phasenanschnittwinkel 163
Nicht-invertierender Eingang 142 Phasenreserve 144
n-Kanal-MOSFET 115 Phasenversatz 205
n-Leitung 10 Phasenverschiebung 143
NOR-Funktion 199 Photon 22, 62, 68
NOR-Gatter 199 Energie 22
npn-Bipolartransistor 77 Photonenenergie 64
n-Typ-Halbleiter 13 Photonenstrahlung 62
Nullpunktdrift 142 Photonenstrom 68
Nullpunktstabilitdt 141 pH-Wert 192
Nullspannung Piezoresistiven Sensor 194
induktive 181 Piezoresistiver Drucksensor 195
ohmsche 180 Piezoresistiver Effekt 193
n-Wanne 127 Pinch-off 117, 131
n-Wannen-Prozess 127 Pinch-off-Bedingung 124
Pinch-off-Punkt 117, 123
Oberflicheneffekt 190 pin-Diode 54
Oberflichenkanal 186 Pixel-Rauschen 186
Oberflichenladungsdichte 110, 122 p-Kanal-MOSFET 115
Oberflichenpotential 184, 186 Planartechnik 197
Offsetkompensation 180 Plancksches Wirkungsquantum 11, 22
Offset-Spannung 142, 143 PLD 216
Ohmsches Gesetz, lokales 17 p-Leitung 10
On-Widerstand 151, 152, 164 pn-Diode 44
Open-Loop-Verstirkung 142 pnp-Bipolartransistor 77
Operationsverstirker 141, 143, 180, 181 pn-Ubergang 32, 33, 34, 35, 36, 37, 38,
Optischer Sensor 182 39,41, 42, 44, 45, 46, 47, 48, 58, 61,
Optokoppler 71 70,77, 155,156, 173
OR-Array 216,217,218 abrupter 32
Oszillator 145 Poisson-Gleichung 27

Oxidation, thermische 48, 89, 127 Polarisation 212
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Polygonzug 221
Poly-Si-Membran 196
Positionserkennung 181
Potential, elektrisches 34
Potentialbarriere 60
Potentialdifferenz 106, 108, 110
Potentialmulde 182, 183, 184, 186
Potentialverlauf 35, 36, 108, 155
Programmieraufwand 218
Programmiereffizienz 209
Programmierspannung 209
Programmierstrom 209
Programmierstromimpuls 207, 217
Programmierung 206, 211, 218
PROM 207, 217
Prozessiiberwachung 190
psn-Leistungsdiode 146
PT-IGBT 168
p-Typ-Halbleiter 13
Pull-down-Pfad 198
Pull-up-Pfad 198
Punch-Through-Effekt 87, 126, 148,
149
Punch-Through-IGBT 168
PZT 211

Quantenausbeute 68

Quantenwirkungsgrad, externer 63, 68,
70

Quasigleichgewicht 39

Querempfindlichkeit 190

RAM 213
dynamischer 214
statischer 213
Raumladung 37, 59, 60
Raumladungsdichte 54, 55, 79
Raumladungszone 33, 34, 35, 36, 37,
38,39, 40,41, 42,43, 44, 45, 48, 51,
54, 55,61, 62, 67,78, 81, 85, 89, 106,
108, 110, 112, 116, 121, 146, 148,
149, 155, 156, 182, 183
Raumladungszonenweite 124
Raumwinkel 69
Rauschen
thermisches 178
RC-Zeitkonstante 95
Referenzspannung 214
Reflexionsverlust 66
Refresh 215
Refresh-Zeit 215

Rekombination 5, 10, 22, 24, 26, 52, 81,
95,96, 167
nichtstrahlende 67
strahlende 67
Rekombinations-/Generationsmodell 40
Rekombinationskoeffizient 6, 23
Rekombinationsrate 6, 23
Rekombinationsstrom 147
Rekombinationsverlust 81
Rekombinationszentrum 64
Relaxation 20, 22, 24, 48
dielektrische 21
Relaxationszeit, dielektrische 21, 22
Resonanzfrequenz 62, 74, 75
Restore 213,215
ROM 206
Riickinjektion 85
Riickkopplung 144
Riickschlagspannung 161
Riickwirtsbetrieb 152
Riickwirtsdiode 166
Riickwirtserholzeit 53, 54, 161

Sattigung 42

Sattigungsbereich 118, 119, 129, 130,
134, 153

Séttigungsspannung 139

Sattigungsstrom 85, 117

Séttigungsstromdichte 151

Sauerstoff 188

SBT 211

Schaltdiode 54, 60

Schaltfrequenz 162, 170

Schaltgeschwindigkeit 98, 150, 197,
218

Schalthysterese 181

Schaltleistung 146

Schaltmatrix 218

Schaltpunkt 153

Schaltschwelle 133

Schaltverhalten, Bipolartransitor 94

Schaltverhalten, CMOS-Inverter 134

Schaltverhalten, Diode 51

Schaltverhalten, Leistungs-MOSFET
152

Schaltzeit 60, 95, 96, 150, 153, 161,
199

Schaltzustand 198

Scheitelwert 74

Schichtdicke 190

Schichttechnik 197
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Schieberegister 185, 204
Schleusenspannung 165
Schottky-Diode 59, 60
Schottky-Kontakt 59, 60
Schottkysche Parabelndherung 36
Schreib-Lese-Speicher 213
Schutzdiode 125
Schwache Inversion 109, 112
Schwellenbereich 165
Schwellspannung 44, 58, 60, 71
Schwellwert 181
Schwingkreis 75
Schwingneigung 144
Seebeck-Koeffizient 29, 178
Selektivitat 190
Sensor 172
Sensorelement 172
Sensoroberfliche 190
Sensorwiderstand 189
Serienwiderstand 137
Sigma-Delta-Wandler 196
Signallaufzeit 218
Silizium 2
Beweglichkeit der Ladungstrager 17
Diamantgitter 3
effektive Zustandsdichte 12
Eigenleitungstriagerdichte 5
Gitterstruktur 3, 5, 7
Mindestenergie 5
Silizium-Atom 3
Valenzelektron 3, 4
Silizium-Planartechnik 47, 78
Silizium-Substrat 47
Sintertechnik 187
SiO,-Isolatorschicht 127
Slew 205
Solarzelle 64, 65, 66, 67, 182
Sonnenspektrum 66
Source 115
Sourcegebiet 127
Sourceleitung 211
Source-Schaltung 130
Sourcespannung 117
Spacer §9
Spannung
Anoden-Katoden- 155
Basis-Emitter- 78
Betriebs- 100, 141
Brumm- 72
Bulk- 105
Diffusions- 34

Dioden- 51

Drain-Source- 116

Early- 86

Einsatz- 109

Flachband- 106

Fluss- 42,49

Gate- 105

Gate-Source- 116

Hall- 30

Kanal- 117

Kipp- 156

Kollektor-Basis- 78

Kontakt- 34

Offset- 142

Schwell- 44

Substrat- 121

Temperaturspannung 19

Thermo- 28, 29

Zener- 57
Spannungsbegrenzung 75
Spannungsrampe 135
Spannungsspitzen 159
Spannungssprung 135
Spannungssteuerung 94
Spannungsteiler 100
Spannungsverstirkung 83, 130, 131
Spannungsvervielfacher 73
Speicher 205

anwenderprogrammierbarer 205

festprogrammierter 205

fliichtiger 213

nichtfliichtiger 205

programmierbarer/elektrisch

loschbarer 205

Speicherinhalt 206, 213
Speicherkapazitat 211, 212, 213, 214,

215
Speichertiefe 206
Speichertransistor 211
Speicherzeit 53, 54, 96, 161, 162, 186
Speicherzelle 206, 207, 209, 210, 211,

212,213, 214, 215, 219
Spektralbereich 69
Spektrale Bestrahlungsstirke 66
Spektrale Empfindlichkeit 63
Spektrale Intensititsverteilung 68
Spektraler Hellempfindlichkeitsgrad 64
Sperrbereich 52, 84
Sperrbetrieb 53, 155, 156
Sperrfahigkeit 146, 148
Sperrpolung 41, 43, 50, 53, 56, 79, 148
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Sperrrichtung 115

Sperrsittigungsstrom 40, 41, 42, 43, 56,
146, 147, 173

Sperrschicht 50, 58, 108, 111

Sperrschichtkapazitit 48, 49, 53, 56, 61,
62,75, 89,91, 128

Sperrschichttemperatur 87

Sperrspannung 53, 61, 71, 146, 148,
150, 151, 153, 162, 166, 168, 169,
171

Sperrspannung, maximale 54

Sperrstrom 41, 44, 46, 53, 62, 79, 82,
159, 166

Sperrverlust 146

Sperrverzogerung 53

Spiegelverhdltnis 138, 141

Spreading-Resistance Si-
Temperatursensor 174, 176

Sputtern 48, 187

SRAM 213

Stabilitit 144, 154

Stack-Speicherkapazitit 215

Standardzellen-IC 220

Starke Inversion 110, 112, 113

Stauchung, DMS 193

Steilheit 91, 93, 95, 98, 103, 129, 131,
140, 142

Steuergateleitung 211

Steuerspannung 116

Steuerstrom 152, 176

Storanfilligkeit 204

Storsicherheit 152

Storstellenhalbleiter 6, 7, 15

Storstellenleitung 3, 7

StoBionisation 27, 44

Strahlungsfluss 178

Streufeld 185

Strombegrenzung 46, 87

Stromergiebigkeit 150, 164

Stromfluss 79

Stromkommutierung 53

Strommessung, kontaktlose 182

Stromquelle 50, 90, 92, 99, 103, 128,
140

Stromséttigung 119

Stromspiegel 99, 100, 101, 137, 138,
141,174

Stromsteilheit 53

Stromsteuerung 94

Stromverstirkung 83, 131, 148, 149,
150, 158, 165, 167

Substrat 117
Substrateinfluss 91, 121
Substratoberfliche 108
Substratspannung 121
Substratsteuerung 121, 131
s-Zone 146

Tail-Ladung 167, 168
Tail-Strom 168
Taktansteuerung 186
Taktflanke 205
Taktfrequenz 204
Taktleitung 185
Taktschema 136, 204, 205
Taktsignal 136, 205
Teilchenstrom 18
Temperatur 187
Raumtemperatur 1,7
Temperaturabhéngigkeit 173
Temperaturbereich 173
Temperaturgradient 173
Temperaturkoeffizient 45, 46, 57, 154,
180, 194
Temperaturkompensation 100, 196
Temperaturleitwert 176, 178
Temperaturmessung 173, 174
Temperatursensor 172, 173, 177
Temperaturspannung 19, 178
Thermische Gitterschwingung 4
Thermischer Durchbruch 47, 87, 154
Thermodiffusion 28
Thermodynamisches Gleichgewicht 5,
6, 8, 10, 14, 23, 29, 33, 49, 55, 79, 85,
90, 106, 113, 116, 155
Stérung 20, 21, 22
Thermoeffekt 28, 177
Thermoelement 177, 178
Thermokoeffizient 178
differentieller 28, 178
Thermokraft 178
Thermopile 177
Thermospannung 28, 29
Thyristor 154, 155, 171
Thyristorkennlinie 156
Tiefpass 144
Totalreflexion 68
Trigerfrequenz 74
Transfergate 136
Transferrauschen 186
Transfersittigungsstrom 85
Transferstrom 77, 81, 82
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Transistor 172
Bipolartransistor 77
Leistungsbipolartransistor 148
Leistungs-MOSFET 151
MOSFET 105
Transistorfliche 138
Transistorweite 139
Transitfrequenz 94, 131, 144
Transmission 68
Transmissiongate 136, 137, 200, 204,
205
Treiber 145, 216
Trench-IGBT 169
Trench-Speicherkapazitit 215

Triodenbereich 118,119, 129, 134, 153

Tristate-Treiber 201, 202
Tunneldiode 58, 59
Tunnelfenster 209, 210
Tunnelmechanismus 46
Tunnelstrom 210
Tunnelwahrscheinlichkeit 46

Uberkopfziinden 158
Uberprogrammierung 209
Uberschussdichte 26
Uberschussladungstriger 52, 162
Uberschussminorititstrigerdichte 23,
24, 25, 26
Uberschusstrigerdichte 20, 22, 39
Ubertragungskennlinie 119, 120, 123,
133, 142, 143, 152

Unterschwellbereich 134
Unterschwellstrom 122, 123, 124
UV-Licht 207,209

Vakuumenergie 60
Vakuumniveau 106
Valenzband 9, 10, 46, 62
obere Valenzbandkante 9
Valenzelektron 3, 7, 8
Verarmung 108
Verarmungsschicht 183
Verarmungstyp 115, 120
Verarmungszone 59, 124
Verdrahtungskanal 218, 220
Verformungskdrper 193
Verlustleistung 46, 53, 76, 135, 146
Verstirkerschaltung 130
Verstarkung 95, 140
Verzogerungselement 185, 186

Verzbégerungszeit 135
Videoausgang 187
Villard-Schaltung 74
kaskadierte 74
Voll-kundenspezifischer IC 221
Volumeneffekt 190
Vorwirtsbetrieb 79, 84, 91
Vorwirtserholzeit 53
Vorwirtsstrom 82
Vorwiderstand 76, 153

Wabhrheitstabelle 198, 202, 203
Wannenkapazitdt 128
Wirmesenke 87

Wasserstoff 191
Wasserstoffdipol 191
Weglange, mittlere freie 45
Weicheisenrotationskérper 181
Wellenldnge 22, 64, 69
Wellenzahl 11
Welle-Teilchen-Dualismus 8
Wendepunkt 177

Wheatstone-Briickenschaltung 194, 195

Widerstand 1, 174
Ausgangs- 92
differentieller 58, 59
Drain-Source- 129
Durchlass- 137
Eingangs- 132
Innen- 71
Kontakt- 60
Last- 53, 66
negativer differentieller 59
ohmscher 174
On- 151
Parallel- 65,176
regelbarer 57
Sensor- 189
Serien- 137
spannungsgesteuerter 116

spezifischer 1, 17, 174, 175, 176, 196

thermischer 47, 150
Vor- 76
Zener- 58
Wilson-Stromspiegel 101, 139, 140
Winkelédnderung 181
Winkelmessung 181
Wirkungsgrad 66
Wortleitung 206, 207, 210, 212, 214,
215
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XNOR-Gatter 201
XOR-Gatter 200, 202

Z-Diode 57,75
Zeitkonstante

thermische 178
Zeitkonstante fiir Schalter 137
Zenerdurchbruch 46
Zenereffekt 46, 57
Zenerspannung 57, 75
Zenerwiderstand 58
Zinndioxid 188

Zugriff, wahlfreier 213
Zugriffszeit 214
Ziinden, Thyristor 155
Ziindimpuls 158, 159
Ziindstrom 156, 157, 158, 159
Ziindstromimpuls 155, 161
Ziindverzugszeit 159
Ziindzeit 159
Ziindzeitpunkt 155
Zustandsdichte 12, 14, 16
effektive 12, 14
Zwei-Phasen-Takt 204
Zweiwegbriickenschaltung 72
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