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VYorwort

Die Bedeutung der Elektronik hat in den letzten Jahren stark zugenommen. Eine der
Ursachen ist darin zu sehen, dass bei den modernen hochintegrierten Schaltungen digitale
und analoge Schaltungsteile (mixed analog/digital VLSI-ICs) in friedlicher Koexistenz
miteinander ,leben miissen. Beispielsweise nehmen die analogen Schaltungen im Bereich
der digitalen Kommunikation nur einen Bruchteil der Chipflidche in Anspruch, beeinflussen
jedoch grundsitzlich die Eigenschaften des Gesamtsystems, und stellen beim Entwurf oft
das schwierigere Problem dar.

Der Schaltungsentwurf lisst sich in zwei Bereiche aufteilen: a) Der klassische Entwurf
mit handelsiiblichen integrierten Schaltungen und b) Der Entwurf von integrierten Schal-
tungen. Der /C-Anwender muss Grundkenntnisse iiber das Innenleben einer integrierten
Schaltung haben, um sie richtig einsetzen zu kénnen. Der IC-Entwickler, der mit einzelnen
Transistoren arbeitet, muss einen genauen Einblick in die integrierte Schaltungstechnik auf
Transistorebene haben.

Die zweite Ursache liegt an der Zunahme der Bedeutung der Schaltungssimulation. Sie
war bei der IC-Entwicklung schon immer selbstverstindlich. Jedoch auch beim Entwurf von
Schaltungen mit ICs spielt der Einsatz von Simulatoren eine immer grofere Rolle. Die
Schaltungssimulation setzt voraus, dass Grundkenntnisse zur Modellierung und Modellbil-
dung vorhanden sind. Diese Grundkenntnisse beziehen sich sowohl auf die physikalischen
Modelle von Halbleiterbauelementen (Dioden, Transistoren), als auch auf den Aufbau von
komplexen integrierten Schaltungen (Operationsverstiirker, Komparatoren, PLL).

Im Bereich der Digitaltechnik werden zunehmend programmierbare Logikbausteine
verwendet. Das erfordert wiederum, dass der Entwickler liber grundlegende Kenntnisse
beziiglich des Aufbaus der komplexen digitalen Schaltungen (Mikroprozessoren, Signalpro-
zessoren) auf Gatter-Ebene verfiigt, und auch iiber die Einsatzmoglichkeiten von modernen,
leistungsfihigen Entwurfsverfahren (VHDL-Modelle) informiert ist.

Das vorliegende Buch wendet sich deshalb einerseits an Ingenieure in der Praxis, die sich
mit dem Einsatz oder Entwurf von integrierten Schaltungen befassen, andererseits aber auch
an Studierende von Universititen, Hochschulen und Fachhochschulen, die sich iiber be-
stimmte Gebiete der Elektronik informieren mochten — bei denen ein Lexikon nicht aus-
reicht, die sich aber auch nicht in sehr umfangreiche Darstellungen einlesen wollen. Mit den
ausgewihlten Beitrigen kann natiirlich die Elektronik nicht in ihrer ganzen Breite abgedeckt
werden. Dieser Mangel wurde bewusst in Kauf genommen, da die Beriicksichtigung aller
Bereiche den vorgesehenen Umfang des Buches gesprengt hiitte.

Das Buch behandelt deshalb nur eine auf Grund der o.g. Gesichtspunkten getrotfene
Auswahl der relevantesten Teilgebiete der analogen und digitalen integrierten
Schaltungstechnik. Es besteht aus zehn kompakten Einzelbeitrigen, wobei das betreffende
Gebiet mit den wichtigsten Begriffen, Beziehungen und Schaltbildern dargestellt wird. Die
einzelnen Kapitel kénnen unabhiingig voneinander gelesen und verstanden werden.



VI Vorwort

Das Buch beginnt mit einer systematischen Abhandlung von auf physikalischer Grundla-
ge basierenden Modellen ausgewihlter Halbleiterbauelemente. Eine kompakte Beschrei-
bung der analogen und digitalen Grundschaltungen und Schaltungskonzepte findet der Leser
im zweiten Abschnitt. Im Kapitel 3 werden bipolare und MOS Operationsverstiirker bzw.
Komparatoren besprochen, wobei auch auf den rechnergestiitzten Entwurf mit Schaltungs-
simulatoren eingegangen wird. Kapitel 4 widmet sich den Nichtidealititen (wie parasitiire
Kapazititen oder Rauschen) beim Entwurf von integrierten Schaltungen. Tm Abschnitt 5
werden die wichtigsten linearen Anwendungen - wie aktive Filter, geschaltete Kondensator-
Filter, Abtast-Halteschaltungen, Bandabstandsreferenzen sowie Digital-Analog und Analog-
Digital Umsetzer behandelt. Das umfangreiche Kapitel 6 befasst sich mit Aufbau und An-
wendungen von nichtlinearen integrierten Schaltungen, wie Analog-Multiplizierern, Phasen-
regelkreisen, Oszillatoren und Funktionsgeneratoren, die in den Gebieten der Telekommu-
nikation, Regelungstechnik und Messtechnik unentbehrlich sind. Die digitaltechnischen
Grundlagen (Codes, Schaltalgebra, Multiplexer, Addierer, Fliptlop) werden im Abschnitt 7
dargestellt. Kapitel 8 befasst sich mit der programmierbaren Logik (PLD, PLA, FPGA)
sowie mit der Modellierung und dem Entwurf von digitalen Schaltungen mit der Hochspra-
che VHDL. Der grundsitzliche Aufbau von Mikroprozessoren, Mikrocontrollern und Sig-
nalprozessoren wird im Kapitel 9 beschrieben. Den Abschluss des Buches bildet der Ab-
schnitt 10 iiber Netze, Bussysteme und Schnittstellen. Alle Abschnitte enthalten Literatur-
hinweise fiir ein vertieftes Weiterstudium.

Dem Buch liegt eine CD-ROM mit der Studentenversion des Schaltungssimulationspro-
gramms SIMPLORER mit zahlreichen Beispielen bei. Die Simulator-CD wurde von der Fa.
Ansoft Corporation in der VHDL/AMS-fiihigen Version 6 freudlicherweise kostenlos zur
Verfiigung gestellt.

An dieser Stelle mochte ich Herrn Prof. Mildenberger vom Verlag Vieweg danken. Ohne
seine unkomplizierte und kompetente Unterstiitzung wire dieses Buch vermutlich nicht
entstanden, zumal er den entscheidenden AnstoB fiir dieses Buchprojekt gab. Dank gebiihrt
auch meinen Kollegen Prof. Fries fiir seine kritische Durchsicht der Kapitel 5-10.

Eine besondere Anerkennung gilt meiner lieben Frau Ute — die neben dem miihevollen
Korrekturlesen des Manuskripts — die Entstehung dieses Buches mit sehr viel Unterstiitzung,
Geduld und Verstindnis seit Jahren begleitet hat. Ihr sei dieses Buch gewidmet.

Die Autoren und Herausgeber sind an Kritik, Hinweise und Vorschligen der Leserinnen
und Leser sehr interessiert.

Klein-Winternheim, im Mai 2003

Der Herausgeber
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Kapitel 1

Modelle ausgewihlter Halbleiterbauelemente

von Rainer Laur

Entwickler elektronischer Schaltungen greifen auf Schaltungssimula-
tionsprogramme zuriick, die das Verhalten einer Schaltung mit groBer
Genauigkeit voraussagen. Schaltungssimulationsprogramme 16sen die
Netzwerkgleichungen, die ein System bestehend aus gewohnlichen
Differentialgleichungen und algebraischen Gleichungen (DAE - Diffe-
rential Algebraic Equations) bilden, mit numerischen Methoden. Die
DAE resultieren aus den Kirchhoffschen Regeln und aus Gleichungen
oder Gleichungssystemen, die das Klemmenverhalten der Netzwerk-
komponenten (Transistoren, Dioden, Widerstinde, Kapazititen, In-
duktivititen, etc.) beschreiben. Die Gleichungen oder Gleichungssys-
teme der Netzwerkkomponenten bilden gleichsam ein mathematisches
Modell der jeweiligen Komponente.

Jede im Netzwerk enthaltene Komponente muss durch ein hinreichend
genaues Modell reprisentiert werden. Von besonderer Bedeutung sind
die Transistormodelle. Sie miissen hochgenau aber auch numerisch
duBerst effizient sein, da beim Entwurf integrierter Schaltungen hiufig
Schaltungen mit vielen tausend Transistoren simuliert werden.

Die heute verwendeten Schaltungssimulatoren (HSPICE, PSpice,
SIMPLORER, SPECTRE, ELDO, SABER, u.a.) basieren auf dem
1975 an der University of California entwickelten Simulator SPICE
(Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis). SPICE ent-
hielt bereits ein einfaches Modell fiir bipolare Transistoren. Die heuti-
gen Simulatoren verfiigen iiber duBerst leistungsfihige und aufwendi-
ge Modelle fiir Bipolar- und Feldeffekttransistoren, zu deren Be-
schreibung bis zu hundert und mehr Parameter erforderlich sind.

DAE
Differential
Algebraic
Equations

Transistormodelle

Schaltungssimula-
toren z.B.
HSPICE, PSpice,
LTSpice,
SIMPLORER,
SPECTRE,
ELDO, SABER
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Simulator - CD
SIMPLORER

Poissongleichung

p : Locherdichte,

n : Elektronen-
dichte

Np : Donator-

dichte

’ Nyt
Akzeptordichte

Transportglei-
chungen

Die ausfiihrliche Diskussion der modernen Transistormodelle in ihrer
gesamten Leistungsfihigkeit tbersteigt den Rahmen dieses Kapitels.
Dazu sei auf die Literatur verwiesen [1.1]. Es sollen vielmehr die
Prinzipien der Transistormodelle und deren grundsitzliche Eigen-
schaften dargestellt werden. Sie bilden die Basis zum Verstindnis der
im Folgenden dargestellten Grundschaltungen, dienen der iiberschla-
gigen Schaltungsberechnung und ermoglichen die verstindige Nut-
zung von Schaltungssimulatoren zur Analyse der vorgestellten Schal-
tungen. Es sei darauf hingewiesen, dass der VHDL-AMS-fihige
Schaltungssimulator SIMPLORER (Studentenversion) der Fa. Ansoft
Corporation mit zahlreichen Beispielen dem Buch beiliegt [1.22].

1.1  Physikalische Grundlagen, die Halblei-

tergrundgleichungen

Ausgehend von den Maxwellschen Gleichungen ergibt sich das elekt-
rische Potential im Halbleiter aus der Poissongleichung:

a¥ =-L=_Lp_neNy-N,). (L.1)
£

£
Dabei ist ¥ das elektrische Potential im Halbleiter und € die Dielektri-
zitdtskonstante des Halbleiters. Die Raumladung p resultiert aus den

Dichten der freien Ladungstriger ( p: Locherdichte, n: Elektronen-
dichte) und den Dichten der Dotierungsatome ( Ny : Donatordich-
te, N 4 : Akzeptordichte).

Die Gesamtstromdichte ergibt sich als Summe von Elektronen- und
Locherstromdichte:

J=J,+]J,. (1.2)
Die folgenden Transportgleichungen beschreiben Elektronen und
Locherstromdichte:

Jn:—q-(,un-wgrad‘z”—Dn-gmdn), (1.3)

Jp=—q-(,up-p-grad¥’+Dp~gradp). (1.4)
Der erste Term in beiden Transportgleichungen beschreibt den Drift-
oder Feldstromanteil, der proportional zur elektrischen Feldstirke ist
(-grad ¥'). Der zweite Term, der proportional zum Gradienten der
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Trigerdichte ist (-grad n), beschreibt den Diffusionsstrom. Im statio-

d
ndren Zustand sind die Trigerdichten zeitlich konstant (iﬁ = d_[t) =0).
t

Die Bilanzgleichungen

divi,=~q-(G-R) (1.5)

div],=+q-(G-R) (1.6)

fithren die Divergenz der Teilchenstrome auf Rekombination (Re-
kombinationsrate: R) und Generation (Generationsrate G) zurlick.
Zusammengefasst ergibt sich daraus die Kontinuitit des Gesamt-
stroms:

divi =div(J, +J,)=0. (1.7)

Es ergibt sich ein System partieller Differentialgleichungen in den
Variablen ¥, n, p. Diese konnen, unter geeigneten Randbedingungen
gelost werden. Die Teilchenstrome und der Gesamtstrom konnen dann
mit den Gleichungen (1.3), (1.4) und (1.2) bestimmt werden.

Die numerische Losung der Gleichungen ist sehr aufwendig und damit
lediglich zur Untersuchung einzelner Komponenten (Devices) oder
kleiner Basisschaltungen sinnvoll. Man bezeichnet diese Art der Mo-
delle als Devicemodelle. Werden die Gleichungen unter stark verein-
fachenden Annahmen analytisch gelost, ergeben sich kompakte analy-
tische Modelle, die in Schaltungssimulatoren eingesetzt werden und
die hiufig als Kompaktmodelle bezeichnet werden.

1.2  Modelle fiir pn-Uberginge und pn-
Dioden

Dioden sind Bauelemente, bei denen jeweils zwei aneinandergrenzen-
de Gebiete mit entgegengesetzter Dotierung kontaktiert sind. Sie sind
durch einen pn-Ubergang (Grenzschicht zwischen den beiden unter-
schiedlich dotierten Gebieten) gekennzeichnet.

Im Folgenden wird von einer eindimensionalen Struktur ausgegangen,
d.h. die Dotierungsdichte ist lediglich eine Funktion einer Koordinate.
Die Kontakte seien ideale ohmsche Kontakte. Eine derartige Struktur
beschreibt mit hinreichender Genauigkeit pn-Uberginge mit groBer
Fliche.

Bilanzgleichungen

Devicemodelle

Kompaktmodelle

Eindimensionale
Struktur
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Abbildung 1.1
Eindimensionaler
kontaktierter pn-
Ubergang mit
Raumladungszone
(RLZ)

pn-Ubergang

Raumladungszone
(RLZ)
Diffusionsspan-
nung

Abbildung 1.2
Raumladungszone,
Diffusionsspan-
nung am pn-
Ubergang

U

1.2.1 pn-Diode im Gleichgewicht

Der Konzentrationsunterschied der Ladungstriger am pn-Ubergang
fiihrt zur Diffusion der Ladungstréger iiber den pn-Ubergang hinweg.
Der dadurch verursachte Transport von Ladungen ergibt ein elektri-
sches Feld in der Umgebung des pn-Ubergangs. Wegen des elektri-
schen Feldes entsteht eine von freien Ladungstrigern entbloBte
Schicht in der Umgebung des pn-Ubergangs. Die ortsfesten ionisierten
Dotierungsatome bilden, wie in Abbildung 1.2 dargestellt, eine Raum-
ladungszone (RLZ). In dieser herrscht ein elektrisches Feld E, das zu
einer Potentialdifferenz V), der Diffusionsspannung fiihrt.

Das n-Gebiet hat ein gegeniiber dem p+Gebiet um V), positiveres
Potential, da Locher aus dem p-Gebiet iiber den pn-Ubergang in das n-
Gebiet diffundieren. Umgekehrt diffundieren Elektronen aus dem n-
Gebiet in das p-Gebiet. In der Raumladungszone konnen sich wegen
der dort wirkenden elektrischen Feldstérke keine freien Ladungstriger
aufhalten. Die Dichte der freien Ladungstriger ist stark reduziert. Die
Raumladung wird niherungsweise nur von den ortsfesten, ionisierten
Dotierungsatomen bestimmt. AuBerhalb der Raumladungszone kom-
pensieren sich die Ladungen der freien Ladungstriger und der ortsfes-
ten, ionisierten Dotierungsatome.

X X X

P — n

RLZ- =|++++

@~ - - —E[**** +0

[t + + +
14 - - = =l++++ n
++ + +
+ 4+ o+
- = = =|++++

= v,

Wegen der Bedeutung der Spannung an der Raumladungszone soll
diese im Folgenden bestimmt werden: Im Gleichgewichtszustand wird
der Diffusionsstrom der Ladungstriiger durch einen entgegengesetzt
gleich groBen Driftstrom des entsprechenden Ladungstrigertyps kom-
pensiert.

Der pn-Ubergang ist stromlos. Fiir den Locherstrom ergibt sich damit
aus (1.4) bei eindimensionaler Betrachtung
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d,
Jp=q(ﬂ,;pE-D,,Ep)=O (1.8)
Unter Verwendung der Einstein-Relation
k-T k-T
D,=—-p,, Dy=—p, (1.9)
q q
folgt daraus
D
Ede=—2.9 ¥ dp. (1.10)
Hp P 9 Pp

Die Potentialdifferenz iiber die Raumladungsschicht ergibt sich durch
Integration iiber die Raumladungsschicht zu

Epnod_p_gln ppO

) q 20 P 4 Pno

*n
VD=—I Edx=-

X

(1.11)

Dabei ist pqdie Lécherdichte an der Grenze zur Raumladungszone
im p-Gebiet, die als Majorititstragerdichte gleich der Akzeptordichte
Nyist. ppoist entsprechend die Locherdichte an der Grenze zur

Raumladungszone im n-Gebiet. Im Gleichgewichtszustand gilt im
Halbleiter

n‘p=n,»2. (1.12)
Damit folgt
2 2
n n
DPuo = = (1.13)
" o) ND

weil die Elektronendichte als Majorititstragerdichte gleich der Dona-
tordichte n,,5 = Np ist. Fiir die Diffusionsspannung folgt damit:
k-T . Ny-Np

VD =——-In
q n,-2

(1.14)

Die Diffusionsspannung ist demnach von den Dotierungen abhingig.
An den Klemmen ist die Diffusionsspannung nicht messbar, da sie
durch eine entgegengesetzt wirkende Potentialdifferenz am Ubergang
zur Metallisierung der Kontakte kompensiert wird.

Einstein-Relation

Locherdichte
Akzeptordichte

Beispiel :

Np = 107 em™,
Ny =10"%cm,
n; ~1,5-101%m™,

=Vp =0,75V
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Abrupter pn-
Ubergang

Einseitig abrupter
pn-Ubergang

Beispiel:
V, =0,8V,

N4 =10"em?,

= x4 =0,1pm

Das elektrische Feld in der Raumladungszone ldsst sich ebenso durch
Integration der Poissongleichung (1.1) berechnen. Dabei wird voraus-
gesetzt, dass die freien Ladungstriger in der Raumladungszone ver-
nachléssigbar sind. Im n-Gebiet der RLZ finden sich positive, ortsfes-
te Donatorionen der Dichte Np. Im p-Gebiet sind dies entsprechend
Akzeptorionen der Dichte N4. In den beiden Gebieten werden die
Dotierungsdichten als konstant angenommen. Am pn-Ubergang soll
sich die Dotierungsdichte abrupt #ndern (Abrupter pn-Ubergang).
Unter der Voraussetzung, dass sich als Potentialdifferenz iiber die
RLZ die Diffusionsspannung (1.14) ergibt, folgt fiir die Ausdehnung
der RLZ:

xd=xn—xp=\/2—;1€~1::/’*;1:]l)~VD (1.15)
A'YYD

Von einseitig abrupten Ubergiingen wird gesprochen, wenn die Dona-
tordichte sehr viel groBer als die Akzeptordichte ist oder umgekehrt.
Sie bilden ein geeignetes Modell insbesondere fiir diffundierte Uber-
ginge und werden auch als p*n- oder pn*-Ubergiinge bezeichnet.

Fiir einen einseitig abrupten pn-Ubergang mit hochdotiertem n- Gebiet
(Np> N,) gilt beispielsweise:

2. 1
X;=Xx,= [——Vp . (1.16)
d )4 g NA D

Die Raumladungszone dehnt sich im Wesentlichen in das niedrig
dotierte p-Gebiet aus. Die Ladung pro Fliche der Raumladungsschicht
ergibt

Qy=q-Npo-xg=~\2-6.q-Ny-Vp . (1.17)

1.2.2 pn-Diode mit duBerer Spannung

Beim Anlegen einer duBeren Spannung flieBt ein Strom iiber die Dio-
de. Man unterscheidet die Flussrichtung V,, > 1 und die Sperrrichtung
Vpn < 0. Der Strom in Flussrichtung ist um viele GroBenordnungen
groBer als der Strom in Sperrrichtung und steigt mit steigender Fluss-
spannung cxponentiell an.

1.2.2.1 pn-Diode in Flussrichtung

Wirkt die iiuBere Spannung der Diffusionsspannung entgegen (Fluss-
richtung, Pluspol der #uBeren Spannungsquelle am p-Kontakt,
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Vpn >0), verringert sich der Driftstrom und es iiberwiegt der

Diffusionsstrom. Es ergibt sich ein positiver Nettostrom vom p-
Kontakt zum n-Kontakt. Der resultierende Nettostrom ist dabei um
GrofBlenordnungen kleiner als Diffusions- oder Driftstrom, d.h. beide
Stromanteile weichen nur wenig voneinander ab und kompensieren
sich immer noch niherungsweise wie im Fall des Gleichgewichts. Es
gilt weiterhin ndherungsweise (1.8):

d
Jp=q(,uppE—DpEp)zO (1.18)

und entsprechend:

Jn=—q(unnE+D,,c—iz)’-0. (1.19)
dx

(1.18) und (1.19) konnen entsprechend (1.11) integriert werden. Die
Potentialdifferenz der Raumladungszone ist jetzt allerdings um die
auflen anliegende Spannung reduziert und entsprechend zu (1.11) folgt
jetzt:

T
VD—Vpn =_k_lnﬁ0_

. (1.20)
q  pn(xy)

V. ist dabei die auBen angelegte Spannung, wobei vorausgesetzt wird,
dass sie vollstindig iiber die Raumladungszone abfillt. Unter der
Voraussetzung niedriger Injektion bleibt die Majorititstrigerdichte p,o
unveriandert, wihrend sich die Minorititstragerdichte am Rand der
Raumladungszone erhoht. (1.20) geldst nach der Minorititstragerdich-
te liefert

-4Vp 4Vpn
X,)= ex ex 1.21
Pn(xy) = ppoexp( kT) p( kt) (1.21)
und mit (1.11)
exp( ~9Vp )= Pno
gilt:
qV
Pn(Xp) = Ppo €Xp(—22) (1.22)

kT

pn — Diode in
FluBrichtung



Injektion von
Minorititstrigern

1 Modelle ausgewihlter Halbleiterbauelemente

Entsprechend gilt fiir die Elektronen am Rand der Raumladungszone
im n-Gebiet:

v
np(ep) =y exp(TEL). (123)
Durch die duBere Spannung in Flussrichtung werden demnach die
Minorititstrigerdichten am Rand der Raumladungszone angehoben.
Man spricht davon, dass Minorititstriger iiber die Raumladungszone
injiziert werden. An den Kontakten bleibt die Minoritétstrigerdichte
konstant. Es bildet sich demnach ein Dichtegefille der Minoritétstra-
ger vom Rand der Raumladungszone zum Kontakt aus. Die iiber-
schiissigen Minorititstriger diffundieren in Richtung zum Kontakt
und rekombinieren auf ihrem Weg zum Kontakt.

Abbildung 1.3 zeigt im oberen Bild die Stromdichte J und symbolisch
die Rekombination der injizierten Minorititstriager innerhalb einiger
Diffusionslingen vom Rand der Raumladungszone.

Im Bild darunter wird die Anhebung der Minorititstragerdichten an
den Grenzen der Raumladungszone durch Injektion dargestellt.

Die injizierten Minorititstriger diffundieren in das Bahngebiet hinein
und rekombinieren dabei mit den jeweiligen Majoritétstrigern. Die
zur Rekombination, z.B. im n-Gebiet benétigten Majorititstriger,
werden zunichst aus dem Reservoir des n-Gebietes entnommen, aus
Neutralitdtsgriinden durch einen Elektronenstrom J, vom n-
Gebietsende jedoch sofort nachgeliefert.

Im n-Gebiet dndert sich entlang des Ortes das Verhiltnis von Minori-
tatstragerstrom Jp zum Majoritétstrigerstrom kontinuierlich. Die Ge-
samtstromdichte J bleibt iiber die Linge der Diode aus Kontinuitits-
griinden konstant.

Durch Losen der Diffusionsgleichung mit entsprechenden Randbedin-
gungen kann der Diffusionsstrom der Minorititen an den Grenzen zur
Raumladungszone bestimmt werden:

qV
Jp(xn)=ls,,(eXPk—;"—1), (1.24)

qV
Jn(xp) =g, (exp k;" -1. (1.25)
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Aus Abbildung 1.3 erkennt man, dass der Gesamtstrom der Summe
der Minorititstrigerstrome an den Grenzen zur Raumladungszone
entspricht:

9V pn
J=Jp(x)+ I (x,) =g, +Jg,)- (exp )]
(1.26)
=J -(equvp" -1
s kT

Der Strom (Stromdichte) in Flussrichtung nimmt fiir hinreichend hohe
Flussspannung V,,, exponentiell mit der Flussspannung zu.

1.2.2.2 pn-Diode in Sperrrichtung

Wirkt die duBere Spannung in Richtung der Diffusionsspannung
(Sperrrichtung, Minuspol der dueren Spannungsquelle am p-Kontakt,
Von < 0), steigt die Spannung an der Raumladungsschicht gegeniiber
dem Gleichgewichtszustand. Nach (1.15) verbreitert sich die Raumla-
dungszone:

Abbildung 1.3
pn-Diode in Fluss-
richtung, Ladungs-
tragerinjektion,
Diffusion und
Rekombination

pn-Diode in Sperr-
richtung
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Sperrsittigungs-
stromdichte

Gleichung der
idealen Diode

Sperrsittigungs-
strom

2:e Ny+N
Xd=xn—xp=J7‘ﬁ-(VD+‘Vpn)f. (1.27)

Auferdem erhoht sich der Driftstrom gegeniiber dem Diffusionsstrom.
Die Minoritdtstriger werden von der Potentialschwelle iiber der
Raumladungszone abgesaugt. Die Majoritdtstriger konnen die Poten-
tialschwelle in umgekehrter Richtung nicht iiberwinden. Es flieBt ein
durch die geringe Minorititstrigerdichte begrenzter Sperrstrom iiber
den pn-Ubergang, der bereits fiir geringe Sperrspannungen von eini-
gen 100 mV begrenzt wird (Sperrsittigungsstrom). Da der Driftstrom
ein Minorititstragerstrom ist, ist der Nettostrom in Sperrrichtung um
GroBenordnungen kleiner als der Diffusionsstrom und geht bereits fiir
kleine Sperrspannungen in die Begrenzung (Sperrsittigungsstrom), da
der Vorrat an Minoritétstragern erschopft ist.

Es gelten weiterhin die Bedingungen (1.18) und (1.19), da Drift- und
Diffusionsstrom nur wenig voneinander abweichen. Wegen des nega-
tiven Vorzeichens von V), werden jetzt allerdings die Minorititstri-
gerdichten gemiB (1.22) und (1.23) an den Rindern der RLZ abge-
senkt. Die Gleichungen (1.24) bis (1.26) fiir die Minorititstrigerstro-
me und fiir den Gesamtstrom gelten weiterhin identisch. Im Gegensatz
zur Flussrichtung ist der Betrag des Stromes (Stromdichte) in Sperr-
richtung begrenzt:

J(Vpp = —e0)=-Jg. (1.28)

Daher wird Jg auch als Sperrsdttigungsstromdichte bezeichnet.

Abbildung 1.4 zeigt die Absenkung der Minorititstriger an den Gren-
zen der Raumladungszone. Dadurch kommt es zur Diffusion von
Minoritdtstrdgern in Richtung auf die Raumladungszone, die durch die
Potentialschwelle iiber die Raumladungszone abgesaugt werden. Die
Minorititstriger miissen durch Generation ersetzt werden (oberes
Bild).

1.2.3 Ideale Diode (Shockley-Gleichung)

Gleichung (1.26) beschreibt die Gesamtstromdichte in der Diode in
Fluss- und Sperrrichtung. Der Diodenstrom ergibt sich durch Multi-
plikation der Stromdichte mit der Querschnittsfliche A der Diode:

Von
Ip=1Ig-(e'T -1), (1.29)
mit Ig=q-A-Jg (1.30)
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Vr A (1.31)
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In Abbildung 1.5 ist neben dem Schaltsymbol der pn-Diode die Kenn-
linie der idealen Diode dargestellt. Die Pfeilrichtung des Symbols
zeigt in Flussrichtung vom p- zum n-Gebiet.

Im Sperrbereich (unteres Diagramm) wird fiir geringe Sperrspannun-
gen von einigen Temperaturspannungen der konstante Sperrsitti-
gungsstrom erreicht.

Temperaturspan-
nung

g=1,6-10"As
-23 Ws
k=138-107"—
K
T = 300K =27°C
=V, =25,8mV

Abbildung 1.4
pn-Diode in Sperr-
richtung, Ladungs-
tragerinjektion,
Diffusion und
Rekombination
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Schwellenspan-
nung von Silizi-
umdioden
=0,6V-0,7V

Abbildung 1.5
Kennlinie der
idealen Diode

Breite der Raum-
ladungszone

Sperrschichtla-
dung

Im Flussbereich (oberes Diagramim) steigt der Strom oberhalb einer
Schwellenspannung (ca. 0,6 V — 0,7 V bei Silizium) exponentiell an.
Das stationdre Verhalten realer pn-Dioden kann in einem begrenzten
Strombereich bereits relativ gut durch das ideale Diodenmodell be-
schrieben werden, wenn der Sperrsittigungsstrom durch Messungen
bestimmt wird.

I 1 1,/mA 1/fA
3 vV.,/V
V.l 21 04-0302-0.1 )
a vp/v_) »
0,1 0,7 i-3

1.2.4 Dynamisches Verhalten der Diode

Das dynamische Verhalten der Diode wird durch die in der Raumla-
dungszone und im Diffusionsbereich der Minorititstriger gespeicherte
Ladung bestimmt. Ublicherweise werden die Effekte der Ladungs-
speicherung modellhaft durch Kapazititen beschrieben.

1.2.4.1 Sperrschichtladung, Sperrschichtkapazit:it

Die auBen angelegte Spannung wird (teilweise) durch die Variation
der Breite der Raumladungszone kompensiert. In Sperrrichtung ver-
breitert sich die Raumladungszone, in Flussrichtung wird sie schma-
ler. In Flussrichtung gilt dies, solange die auien angelegte Flussspan-
nung deutlich geringer als die Diffusionsspannung ist. Bei hoheren
Flussspannungen und damit hSheren Diodenstrémen treten resistive
Effekte auf, die dafiir verantwortlich sind, dass die an der Raumla-
dungszone anliegende Spannung geringer als die Diffusionsspannung
bleibt.

Mit der o.a. Nitherung eines einseitig abrupten pn-Ubergangs (1.16)
ergibt sich die Breite der Raumladungszone zu

2.¢ Vo=V
Xy = f._gD_’i (1.32)
q N

Die Raumladungszone dehnt sich im Wesentlichen in das niedrig
dotierte Gebiet aus. Die pro Flicheneinheit gespeicherte Sperrschicht-
ladung Q' ergibt sich damit zu
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Q'=q-N-xg=26-N-(Vp=V,,) . (1.33)
Im hochdotierten Gebiet ist die entsprechende Ladung mit umgekehr-
ten Vorzeichen gespeichert.

Fiir die auf die Flicheneinheit bezogene Kapazitit der RLZ (Sperr-
schichtkapazitdt) folgt

|40 d
R prrvaes il ey (g-N-xq)
pn pn
L (139
_|_e4qN _\[e-q»N' 1
2:(Vp=Vp) \ 2Vp Vo
Vo

Durch Multiplikation mit der Querschnittsfliche A ergibt sich die
Sperrschichtkapazitit:

C;=CypA—F——, (1.35)
_lm
Vb
Cro=A- [E4N (136)
2.V,

Dabei ist C;( die Sperrschichtkapazitit im spannungslosen Zustand.

Ublicherweise wird ein etwas modifiziertes Modell der Sperrschicht-
kapazitit verwendet:

Ven |7
D
Die Koeffizienten p (0.3 .. 0.5) und C'jy werden im Allgemeinen
durch Messungen bestimmt. Typischer Wert fiir C' ;o
fF

C'JO z0,2——2
pm

Auf die Flidchen-
einheit bezogene
Sperrschichtkapa-
zitdt

Sperrschichtkapa-
Zitét Cj 0
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Abbildung 1.6 c,
Sperrschichtkapa- !
zitdit in Abhingig- AN
keit von der ange- ! ’
legten Spannung o ;
0 VD VPN

Diffusionsladung

Transitzeit

Abbildung 1.6 zeigt qualitativ den Verlauf der Sperrschichtkapazitit
in Abhéngigkeit von der Diodenspannung. Mit zunehmender Sperr-
spannung wird die Sperrschichtkapazitit wegen der zunehmende Wei-
te der Raumladungszone reduziert. In Flussrichtung ergibt sich theore-
tisch ein Pol bei V,,=Vp. Dieser wird geeignet vermieden (gestrichel-
ter Verlauf).

1.2.4.2 Diffusionsladung, Diffusionskapazitit

Abbildung 1.3 zeigt im mittleren Bild qualitativ den Verlauf der durch
Injektion erzeugten Dichtestorung der  Minoritétstriger
(A4p,(x) = p,(x)— ppo fiir die Locher im n-Gebiet). Es ist einsichtig,

dass durch diese Dichtestorung Ladung gespeichert wird, die, weil sie
durch Diffusion verursacht wird, als Diffusionsladung bezeichnet
wird. Die Diffusionsladung kann bestimmt werden, indem die Dichte-
storung von der Grenze der Raumladungszone bis zum Kontakt inte-
griert wird. Fiir die Locher gilt dann:

pr
AQp, =qA j Ap(x')dx’ . (1.38)

Xn

Fiir die Diffusionsladung der Elektronen ergibt sich entsprechend:

Xn
40p, = gA J' An(x)dx’. (1.39)
XKn

Es kann nun gezeigt werden, dass die Diffusionsladung der Minori-
tétstriger proportional zum Diodenstromanteil der Minorititstréiger ist,
was auch anschaulich und einsichtig ist:

A0p,~ 1, M0p,=1,l,. (1.40)

Die Proportionalititskonstante 7, hat die Dimension einer Zeit. Diese

wird anschaulich als Transitzeit der Locher bezeichnet. Es handelt
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sich offensichtlich um die Zeit, die die Diffusionsladung benétigt, um
bis zum Kontakt zu gelangen. Fiir die gesamte Diffusionsladung kann
entsprechend geschrieben werden:

14
AQp =AQp, +AQp, =17, = IS(exp—Vﬂ—I)II. (1.41)
T

Die Transitzeit wird, wie alle Modellparameter, durch geeignete Mes-
sungen bestimmt.

Die Diffusionsladung kann ebenso wie die Sperrschichtladung durch
eine spannungsabhingige Diffusionskapazitit Cp beschrieben werden:

I - Vv dl
CDszQD _I5% exp—t=1, ——=1,-g5. (142
dV,,  Vr Vr 4V

1.2.5 Reale Dioden

Die Kennlinien realer Dioden weichen teilweise erheblich von derje-
nigen der idealen Diode ab. Die wesentlichen Effekte, die zu einer
Abweichung vom idealen Modell fiihren sind:

e  Generation und Rekombination in der Raumladungszone: In
Sperrrichtung fiihrt die Generation in der Raumladungszone
zu einem gegeniiber dem idealen Diffusionsstrom deutlich
erhohten Sperrsittigungsstrom. In Flussrichtung rekombinie-
ren Ladungstriger in der Raumladungszone. Aus der Theorie
ergibt sich fiir diese Rekombinationsstrome:

J,=J ~exp(vﬂ) (1.43)
r r0 2VT : :

Fir niedrige Diodenstrome (bersteigen die Rekombinati-
onsstrome die aus der idealen Theorie erhaltenen Diffusions-
strome. Fiir hohere Strome dominiert wieder der ideale Dio-
denstrom. Haufig wird Gleichung (1.29) daher folgenderma-
Ben modifiziert:

U

P -1}, 1<n<2. (1.44)

I=1¢-|ex
S[ Pn.vr

e Hochinjektions-, Hochstromeffekte: Diese Effekte treten auf,
wenn bei hohen Flussspannungen die injizierten Minoritéts-
tragerdichten in die Gréenordnung der Majorititstragerdich-

Diffusionskapazi-
tat

reale Dioden
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ten gelangen. Um die elektrische Neutralitit des Halbleiters
zu erhalten, miissen die Majoritétstragerdichten entsprechend
angehoben werden. Diese Effekte konnen ebenfalls mit einer
nichtidealen Diodengleichung entsprechend (1.44) modelliert
werden.

e Parasitire Widerstinde der Bahngebiete: Diese werden als
Widerstinde, die evtl. stromabhingig sind, dem Diodenmo-
dell an den Klemmen zugefiigt.

e Durchbruch mit starkem Stromanstieg bei hohen Sperrspan-
nungen: Bei hochdotierten Dioden ergibt sich der Durch-
bruch bei niedrigen Spannungen (<5V) aufgrund des Tunnel-
effekts. Bei niedriger Dotierung iiberwiegt der Effekt der La-
dungstragermultiplikation (Avalanche-Effekt) mit hoheren
Abbruchspannungen (>10V).

¢ Einfliisse der mehrdimensionalen Struktur.

e  Oberflicheneffekte (Leckstrome, Rekombination), etc.

Alle diese nichtidealen Effekte erfordern zu ihrer Beriicksichtigung
teilweise aufwendige Modifikationen des idealen Diodenmodells.
1.2.6 GroBsignalmodell der Diode
Ein einfaches GroBsignalmodell der Diode ist in Abbildung 1.7 als
Ersatzschaltbild dargestellt. Das Diodensymbol reprisentiert die idea-
le Diode. C;und Cp stellen die Sperrschicht- bzw. die Diffusionskapa-
zitdt dar, die dementsprechend spannungsabhingig sind. R représen-
tiert die ohmschen Verluste in den Bahngebieten (Bahnwiderstand).
Abbildung 1.7
GroBsignalersatz-
schaltbild der v
Diode m

1.2.7 Kleinsignalmodell der Diode

Bei der Untersuchung des Kleinsignalverhaltens elektronischer Bau-
elemente wird davon ausgegangen, dass die elektrischen Klemmen-
groBen als Uberlagerung einer GleichgroBe I, V' mit einer zeitabhiin-
gigen GroBe i(z), v(t) betrachtet werden konnen. Dabei wird vorausge-
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setzt, dass die Amplituden der zeitabhingigen GroBen erheblich klei-
ner als die Gleichgro8en sind, so dass die nichtlinearen Elementglei-
chungen in einer Reihe entwickelt werden konnen, die nach dem line-
aren Glied abgebrochen werden kann.

Ve)=V'+v@®), vy V', (1.45)

1) =1'+i(t), it)<I'. (1.46)

Die Gleichwerte V* und I bestimmen den Arbeitspunkt des nichtline-
aren Bauelements. Die Elementgleichungen kénnen damit im Arbeits-
punkt in einer Taylorreihe entwickelt werden. Unter dieser Vorausset-
zung gilt fiir den Strom der idealen Diode

dl
Ip(Vp)=Ip(V'p+vp)=Ip(V'p)+—2

“Vp , 1.47
vy p,» (1.47)

V'p

Ip(Vp) = I} +ip.

Fiir die KleinsignalgroBen i, und v, gilt offensichtlich der lineare Zu-
sammenhang

“Vp =80'VD- (1.48)

go ist der Kleinsignal-Leitwert, der sich im Fall der idealen Diode zu

£0 _dp =§—-exp[lg) (1.49)
dVply.  Vr Vr

ergibt. Fiir hinreichend hohe Spannung in Flussrichtung (V' > V)
gilt vereinfachend

Ip=1Ig -(exp(%ﬂ]—l)us -exp(‘;—l’). (1.50)
T T

Hierdurch ergibt sich fiir (1.49) einfach

Il
g ~—2. (1.51)

Der Vorteil der Kleinsignalrechnung besteht darin, dass Verfahren der
linearen Wechselstromrechnung eingesetzt werden konnen, wenn die

Kleinsignal-
Leitwert
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Kleinsignalersatzschaltbilder der nichtlinearen Bauelemente im Ar-
beitspunkt bekannt sind. Abbildung 1.8 zeigt das Kleinsignalersatz-
schaltbild einer realen Diode mit Beriicksichtigung von Sperrschicht-
und Diffusionskapazitit sowie des Bahnwiderstandes.

o)
Vi,

Abbildung 1.8 8V

Kleinsignalersatz-
schaltbild einer GVy |GV
realen Diode Vo
Ty
Y
1.2.8 Temperaturabhiingigkeit des Diodenstroms

Temperaturabhién- Die Temperaturabhdngigkeit des Diodenstroms ergibt sich aus (1.29).

gigkeit des Dio- Einerseits ist die Temperaturspannung Vr proportional zu T, anderer-

denstroms

seits ist der Sittigungsstrom I stark iiber die Minorititstrigerdichten
Ny, Pro €ntsprechend (1.22) und (1.23) von der Temperatur abhingig.
Mit

2 2
n; n
n,og=—09, =—, 1.52
p0 NA Pno N ( )
gilt Ig(T) ~ ni (T) ~ exp( T ). (1.53)

Zusammengefasst folgt aus (1.29) in Flussrichtung mit hinreichend
hoher Flussspannung:

-E V.,
Ip(T)~ exp(—~) exp(%) , (1.54)

wobei die geringe Temperaturabhéngigkeit des Bandabstands E, unbe-
riicksichtigt bleiben soll. Aus (1.54) kann bestimmt werden, welche
Anderung der Flussspannung AV,,, einer Anderung der Temperatur AT
dquivalent ist:
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i”AATzdl_DAV

pn>
dTr den
dp s _
AVoi a1 g T 173mv (155
AT  dl, T K '
dVp,

Der angegebene Niherungswert von ca. 1,73 mV/K ergibt sich bei
300K, V,, = 0,6V mit einem fiir Silizium giiltigen Bandabstand von
1,12eV. Daraus folgt, dass eine Temperaturerhohung um 1°C &dquiva-
lent einer Erhéhung der Flussspannung um 1,73 mV ist.

1.3 Modelle bipolarer Transistoren

Die bipolare Technologie hat zunichst die Entwicklung der Mikro-
elektronik dominiert. Inzwischen ist die Bedeutung der bipolaren
Technologie, verglichen mit der MOS-Technologie, reduziert. Unab-
hingig davon haben bipolare Technologien oder gemischte Technolo-
gien (z.B. BICMOS) auch heute noch ihre Bedeutung. Dies ist insbe-
sondere in den spezifischen Vorteilen bipolarer Transistoren gegen-

iiber MOS-Transistoren, wie hohere Verstirkung und besondere Eig-
nung zur Leistungsverstirkung, begriindet.

1.3.1 Aufbau und Wirkungsweise des integrierten

Bipolartransistors

Bipolare Transistoren sind gekennzeichnet durch zwei eng benachbar-
te pn-Uberginge. Die drei sich ergebenden Schichten sind jeweils
kontaktiert.

e =
N s R
R N

SE

Eine Temperatur-
erhéhung von 1°C
entspricht einer
Erhohung der
Flussspannung um
1,73mV

Bipolare Techno-
logie

BiCMOS

Bipolare Transis-
toren

Abbildung 1.9
npn- und pnp-
Bipolartran-
sistorstrukturen
und Schaltsymbole
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Epitaxie

Abbildung 1.10
Querschnitt durch
einen integrierten

Bipolartransistor

vergrabene
Schicht
Buried Layer

vertikale npn-
Struktur

Isolationsdiffusion

Es ergeben sich zwei Realisierungsmdoglichkeiten als npn- bzw. pnp-
Transistoren, die in Abbildung 1.9 als symbolische Schichtstruktur
und mit ihrem Schaltsymbol dargestellt sind.

Abbildung 1.10 zeigt beispielhaft einen Schnitt durch einen integrier-
ten npn-Transistor. Eine einige Mikrometer dicke, schwach n-dotierte
Schicht wird durch epitaktisches Wachstum auf einem p-dotierten
Substrat erzeugt.

Basis  Emitter Kollektor
™ T—T ™~ ]

n - Epitaxie

n *-Buried Layer \\

p - Substrat

Durch tiefe p+-Dotierung wird eine n-dotierte Insel erzeugt, die den
Kollektor des Transistors bildet. Zwischen Substrat und n-Insel wird
eine hochdotierte vergrabene Schicht (Buried Layer) erzeugt, die den
Widerstand zum Kollektor-Kontakt verringert.

Eine p-dotierte Basisdiffusion wird von einer hochdotierten n-
Diffusion gefolgt. Es bildet sich eine vertikale npn-Struktur. Gleich-
zeitig mit dem Emitter wird die hochdotierte Kontaktdiffusion fiir den
Kollektor erzeugt, die fiir einen sperrfreien Kollektorkontakt sorgt.
Emitter, Basis und Kollektor werden durch fonungen in der Silizi-
umdioxidschicht mit Aluminium kontaktiert.

Die Aufsicht auf den bipolaren Transistor (Abbildung 1.11) zeigt die
n-Insel, in welcher der Transistor realisiert ist, mit umgebenden n-
Inseln, die durch p-dotierte Isolationsdiffusionen (Isolationsgriben)
voneinander getrennt sind. Werden die Isolationsgrében auf das nied-
rigste Potential des Chips gelegt, sind die Inseln durch gesperrte pn-
Uberginge elektrisch isoliert.

Man erkennt Basis und Emitter sowie den hochdotierten n-
Kollektorkontakt. Schwarz gekennzeichnete Kontaktoffnungen sorgen
fiir die Kontaktierung der Transistoranschliisse mit den Leiterbahnen
aus Aluminium, die fiir eine elektrische Verbindung der Elemente
miteinander sorgen.
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7

<—Verdrahtung

E C
nj p n- n+

{

In Abbildung 1.10 ist gestrichelt das fiir die Transistorfunktion we-
sentliche Raumgebiet gekennzeichnet. Es handelt sich um eine verti-
kale n+ p n” n+ - Struktur, die in Abbildung 1.12 symbolisch darge-
stellt ist. Man beachte, dass sich Basis- und Kollektorkontakt an der
Oberfliche befinden. Bei der Untersuchung der grundsitzlichen Tran-
sistorfunktion an der eindimensionalen Struktur wird der hochdotierte
Burried-Layer in Abbildung 1.13 zunichst auler Acht gelassen.

n+ O I ¢

A @_L@

V>0 V<0

Anhand Abbildung 1.13 soll zunichst der aktive Vorwdrtsbetrieb des
npn-Transistors untersucht werden. Dabei wird die Basis-Emitter-
Strecke in Flussrichtung (Vz>0), die Basis-Kollektor-Strecke in
Sperrrichtung (Vgc<0) betrieben. Der Emitter injiziert Elektronen in
die Basis. Diese diffundieren zum gesperrten BC-Ubergang und wer-
den dort in den Kollektor abgesaugt und bilden den wesentlichen Teil
des Kollektorstroms. Einige der Elektronen rekombinieren in der
Basis. Die dabei verbrauchten Locher bilden einen Teil des Basis-

Abbildung 1.11
Aufsicht auf Bipo-
lartransistor

Abbildung 1.12
Eindimensionale
Darstellung der
Transistorstruktur

Abbildung 1.13
Prinzipielle Funk-
tionsweise des
npn-Transistors im
aktiven Vorwirts-
betrieb

Vorwirtsbetrieb,
Transferstrom
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stroms. Konstruktiv wird die Basis so schmal gehalten, dass der weit-
aus groBte Teil des vom Emitter injizierten Elektronenstroms als
Transferstrom den Kollektor erreicht:

IBlle'InE' (157)
Die Basis injiziert Locher in den Emitter, die dort oder am Emitter-
kontakt rekombinieren. Dieser Locherstrom ist proportional zum E-
lektronenstrom, ist allerdings wegen der gegeniiber dem Emitter deut-
lich niedrigeren Dotierung der Basis erheblich geringer. Der Locher-
strom bildet einen weiteren Anteil des Basisstroms:
IPB~I"IE’ (1.58)
132 =/}.'2'[nE %) <<1. (1.59)
Als Klemmenstrome ergeben sich:
Ie=(-x) L, (1.60)
Ig=Ip+Ipgy =+ x2) L, (L.6l)
IE =_1C._IB =—(1+Zz)'1nE. (162)
Das Verhiltnis von Kollektorstrom zu Basisstrom wird als Stromver-
stirkung B, mit
Stromverstirkung / .
Br Br=-C~_"A oo (1.63)
Ig i+
bezeichnet. Der Kollektorstrom ist erheblich groBer als der steuernde
Basisstrom. Fiir integrierte Transistoren liegt B in der Regel zwischen
50 und 200.
Das Verhiltnis von Kollektorstrom zu Emitterstrom wird als Strom-
verstdrkung O, mit
Stromverstiarkung
_le _1-am
O ap = = <1 (1.64)
gl 1+ 1

bezeichnet. Zwischen ¢ und S gilt damit der Zusammenhang
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ﬁan_F o =_'B.F_. (1.65)

s

1- (042 F ﬂp +1
1.3.2 Ebers-Moll-Modell (EMM)

1.3.2.1 Die Ebers-Moll-Gleichungen

Das EMM liefert einen einfachen Zusammenhang zwischen Klem-
menstromen und Klemmenspannungen des bipolaren Transistors. Es
war das erste Modell, das in der Schaltungssimulation eingesetzt wur-
de und stellt ein heuristisches Modell mit geringer physikalischer
Relevanz dar.

Es wird wieder von der eindimensionalen Transistorstruktur in
Abbildung 1.12 ausgegangen. Unter der Annahme einer hinreichend
kurzen Basis ist der Locherstrom in der Basis vernachléssigbar:

d
Jp=q,uppEx—qu‘—;xlz0. (1.66)

Damit folgt unter Verwendung der Einstein-Relation
Ly, (1.67)

fiir die elektrische Feldstirke in der Basis

dp
qu—
E o= ldx_Yrdp (1.68)
qupp  p dx

Die Feldstirke E, wird in die Beziehung (1.3) eingesetzt und gibt
damit fiir den Elektronenstrom in der Basis:

dn Vr d dn

Jn =qUunE, +qDy — = Qﬂn”l£+ gD, —

dx p dx dx
(1.69)

_ 4Dy 4(n-p)
p dx
d(n-

bzw. pJ, =qD, dln-p). (1.70)

Ebers-Moll-
Gleichungen

Einstein-Relation
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Ng: Gummel-Zahl

Die Basisweite xp ist erheblich geringer als die Diffusionslinge der
Elektronen, so dass die Rekombination in der Basis vernachlissigbar
und der Elektronenstrom konstant ist. Gleichung (1.70) kann dann
iiber die Basisweite integriert werden und es ergibt sich:

xg
Iy | pdx=aD,-(np)l® =aDy [n(x5)- p(x5)=n(0)- p(0)]. (1.7D)
0

Die gesamte Ladung der Majorititstrager in der Basis wird als Basis-
ladung

xp
Q3=q~A~jpdx (1.72)
0

bezeichnet.

Das EMM gilt nur fiir niedrige Injektion. Hierbei ist die Majorititstra-
gerdichte lediglich von der Dotierungsdichte abhidngig und es gilt:

B xg
Qp =Qpo =qA: I pdx=qANg, NG = I Napdx =N apxg. (1.73)
0 0

Ng wird als Gummel-Zahl bezeichnet. Sie liegt fiir Si bei 10" .. 10"
cm’ und ist maBgeblich fiir die Stromverstirkung der Transistoren.

Aus (1.71) ergibt sich damit der sog. Transferstrom /, zu

_qz'Dn’Az[

I,=-AJ, = n(xg)-p(xg)-n(0)-p(0)].(1.74)

Opo

Das Minuszeichen wird gewihlt, weil /, den wesentlichen Anteil des
Kollektorstroms darstellt und dieser positiv in negativer x-Richtung
gezihlt wird. Mit

1 (58) )= ) o )| x5 -

T
%
= niz -{exp(—ﬁ) - 1}

Vr

(1.75)

und
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”(0)'P(0)=”0(0)'P0(0)’{3XP(—‘3LE -1}

d (1.76)
V
= nl.?' . {exp(...@.E_ — l}
Vr
ergibt sich der Transferstrom zu
v V
l, = Iso{exp(—gé)—exp(ﬂ)} : (1.77)
Vr Vr
wobel
2 2 42
D -n*- A
Igop=L1 Zn B2 (1.78)
Q5o

gilt. Der Transferstrom kann in zwei Anteile [, und [, aufgespaltet
werden:

1=11—12 (179)
oy -

mit Iy =1Ig-| exp| -2E | -1 (1.80)
L\ )]
-y .

und I, =Igo-| exp| 25 -1}, (1.81)
L U)o

Bisher wurde noch nicht die Rekombination in Basis, Emitter und
Kollektor beriicksichtigt. Hier greift man heuristisch auf das ideale
Diodenmodell zuriick, das ja gerade auf der Injektion von Minoritiits-
trigern und deren Rekombination in den Bahngebieten beruht, und
beschreibt die Rekombination durch zwei ideale Diodenstréme:

Igis =log '{exp(ﬁj-l}, (1.82)
Vr

g, = Ioc ~{:exp[ﬁ9]—l}. (1.83)
Vr

Zusammenfassend resultiert das folgende Ersatzschaltbild des EMM, Ersatzschaltbild

das als Transportmodell bezeichnet wird, da der Transferstrom im
Vordergrund steht:

Transferstrom

Rekombination

des EMM
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Abbildung 1.14
Stationdres Trans-
portmodell nach
Ebers und Moll

Transportmodell
nach Ebers-Moll

Parameter:
Sattigungsstrome

Is, Iog, loc

Injektionsmodell

Zusammengefasst ergeben sich die Klemmenstrome des Transport-
modells zu:

[ (v ] vV
Ic=1g exp(ﬁj—l —(150+10C){:exp(£J—1}
L Vr ] Vr
[ (v, ] v
exp -BE |_ + Iy | exp —BC 1.
L Vr ] Vr

In Abbildung 1.14 kénnen die parallelen Diodenstrome zusammenge-
fasst werden:

(1.84)

—

Ip =l

V
Ip=L+1Ipy=1"Es {GXP[*‘%E*J—I},

T
(1.85)
Ve
Ip=1,+1 =1 exp] — (—1].
R=127TiB2f cs{ P(Vrj :1
Daraus folgt:
11=a,.--I,.-, 12=aR'1R. (186)

Damit ergibt sich das in Abbildung 1.15 dargestellte Injektionsmodell,
das mit dem Transportmodell identisch ist, wenn die Parameter geeig-
net gewihlt werden. Das Transportmodell verfiigt iiber 3 unabhingige
Parameter: Ig, Iygund Iy . Das Injektionsmodell besitzt die Para-

meter &g, A, I'gg und I'cg . Dabei muss gelten:

ISO=0{F-1'ES =aR'1'C5. (1.87)
Die Bezeichnung Injektionsmodell liegt nahe, weil die beiden Dioden
die Injektion von Minorititstrigern iiber die pn-Uberginge beschrei-
ben.
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KT
Eot | L [ fe -p—<—oIC c
-1y oI,

Ve il,, Ve
'B

Zusammengefasst ergeben sich die Klemmenstrome des Injektions-
modells zu:

Ic=ap I'g l:exp(%.—j—l:l—l'cs I:exp[‘:f;cj—lJ,
T T
IB=(l—ap)-I'ES{exp(yg-j—lJﬂhaR)-l'cs{exp(kj—lJ, (1.88)
Vr Vr

ap I'gg =g -1'cs.

Ein weiteres Ersatzschaltbild, das besonders fiir die hiufig verwendete
Emittergrundschaltung geeignet ist, ergibt sich, wenn man die Klem-
menstrome des Injektionsmodells betrachtet:

IB=1F—6(F'1F+1R—QR'1R

1.89
Z(I—GF)'1F+(1—O!R)'1R=If+1r, ( )
(29 1
Ic—_—aF'IF—IR= If'“ '1,.
l-ar [-oap
(1.90)
oF R
= - +1)-1,.
l-of f (l—aR ) 1
Mit den Beziehungen
(04
Br =—t—, (1.91)
1——0(,:
ar
= (1.92)
Pr o

folgt fiir den Kollektorstrom:

Ic =B 1y —(Br+D-1,. (1.93)

Abbildung 1.15
Injektionsmodell
nach Ebers-Moll

Injektionsmodell
nach Ebers-Moll
Parameter:

Stromverstiarkun-
gen o, 0p

Sdttigungsstrome
I'gs.I'cs
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Abbildung 1.16
Alternatives Injek-
tionsmodell fiir die

Emittergrund-
schaltung

Alternatives
Injektionsmodell
nach Ebers-Moll

Parameter:

Stromverstirkun-

gen Br, Br

Sattigungsstrome
Igs,Ics

Abbildung 1.17
Betriebszustinde
des npn-
Transistors, Mino-
rititstriagerdichten

Die Parameter  und f beschreiben Stromverhiltnisse und werden
als « -Stromverstirkung bzw. als f -Stromverstirkung jeweils in

Vorwirts- bzw. Riickwirtsrichtung bezeichnet. Aus (1.89) und (1.93)
kann ein alternatives Ersatzschaltbild fiir das Injektionsmodell kon-
struiert werden, wie dies in Abbildung 1.16 dargestellt ist.

EIE‘ ﬂf'lf I. C

| ﬁk'lr

/
k 1/{13 Ir//ﬁc
B

Die Klemmenstrome des Injektionsmodells nach Abbildung 1.16 lau-
ten zusammengefasst:

\% Vv
Ic = PrIgs {exp(%j‘l}'(ﬁkﬂ)'[cs {exp(—v&;)‘l}
T T
Vse Vec
Ig=1 ZBE | 1|41 ZBC |
s [exp( Vr J } < [eXp( Vr J }

Br - Igs =Pr-Ics

(1.94)

1.3.2.2 Betriebszustiinde des Bipolartransistors am Beispiel
des Injektionsmodells
Am Beispiel des Injektionsmodells sollen die unterschiedlichen Be-

triebszustinde des Transistors untersucht werden. Abbildung 1.17
zeigt jeweils die zugehorigen Minorititstrigerverteilungen:

c) gesdittigt

d) invers aktiv
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Transistor gesperrt: Vgg <0, Vgc <0 = 1;=0,1, =0

Bis auf geringe Sperrstrome flieit kein Klemmenstrom. Abbildung
1.17 Bild a zeigt die abgesenkten Minorititstrigerdichten an beiden
pn-Ubergiingen.

Aktiver Vorwirtsbetrieb: Vg >0, Vgc <0 =1, >> 1, Aktiver Vorwiirts-
betrieb

ap -1
Ie . %P _ g %5100 (ypisch),
IB (1—Q'F)If I—CKF

Vv
IC zaFIES -€Xp —BE .
Vr

Abbildung 1.17 Bild b zeigt die Injektion am Emitter-Ubergang. Da-
mit der Transferstrom in der Basis konstant ist, muss die Minoritiits-
trigerdichte linear in Richtung Kollektoriibergang abnehmen. Dort ist
die Minorititstrigerdichte abgesenkt, da der CB-Ubergang in Sperr-
richtung gepolt ist. Es bildet sich das typische Diffusionsdreieck in der
Basis.

Sittigung: Vg > Ve > 0 = Vg > 0, (typisch: Ve = 0 .. einige 100
mV)

Beide pn-Ubergiinge leiten und injizieren Elektronen in die Basis.
Abbildung 1.17 Bild ¢ zeigt die Injektion an beiden pn-Ubergiingen.
Wegen der hohen Minorititstrigerdichte in der Basis flie3t ein hoher
Basisstrom (Rekombinationsstrom). Rekombinations-

Wird Vg erhoht, wird Ve entsprechend erniedrigt. Die Injektion am strom

Kollektoriibergang verringert sich und die Diffusion der Elektronen
zum Kollektoriibergang wird stark erhoht. Der Kollektorstrom steigt
steil mit der Erhohung von Vg an. Wird Vg verringert, wird die Stei-
gung des Diffusionsdreiecks in der Basis geringer, bis sich das Vor-
zeichen der Steigung und damit die Richtung des Kollektorstroms
umkehrt.

Offensichtlich wird der Kollektorstrom nicht wie im aktiven Betrieb
vom Basisstrom bestimmt und es gilt [/I5 < Br.

Verglichen mit dem aktiven Betrieb ist der Transistor mit Basisstrom

tibersteuert. Die Kollektor-Emitterspannung, die sich in Sittigung fiir

ein bestimmtes Verhiltnis von Kollektor- zu Basisstrom I/l = k < fr

ergibt, wird als Sdttigungsspannung Ve ,.(k) bezeichnet. Abbildung Sittigungsspan-
1.18 zeigt den Kollektorstrom in der Sittigung in Abhidngigkeit von nung

der Kollektor-Emitterspannung fiir einen konstanten Basisstrom.



30

1 Modelle ausgewihlter Halbleiterbauelemente

Abbildung 1.18
Sittigung des
Bipolartransistors,
Sittigungsspan-
nung

Abbildung 1.19
Ausgangskennli-
nienfeld

ﬁFIB

VC‘E.mI kIB, k<ﬂF

v

CE

Die in der Basis gespeicherte Minorititstragerladung muss ausgerdumt
werden, wenn der Transistor wieder in den aktiven Zustand gelangen
soll. Die hierfiir benotigte Entladezeit begrenzt die Schaltgeschwin-
digkeit des Transistors.

Aktiver inverser Betrieb: Vgg << 0, Vgc >0 = ;<< 1,

§£ = Be , 1 <P <10 (typisch),
B

V
IE = a’RICS exp[——g—gj .
Vr

Abbildung 1.17 Bild d zeigt, dass dieser Betriebszustand qualitativ
dem aktiven Vorwirtsbetrieb entspricht, wenn Emitter und Kollektor
vertauscht werden.

1/mA [6 !

/Sa'tti gung 0,005
aktiver Bereich 0,004
0,003 |, JmA
0,002
0,001
0,5 1,0 1,3_, 2,0

VeV
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Abbildung 1.19 zeigt das Ausgangskennlinienfeld
Ic = f(Ig,VcE) fiir eingeprégten Basisstrom im Vorwirtsbetrieb. Die
einzelnen Kennlinien sind durch den eingeprégten Basisstrom para-
metriert. In der Sittigung steigt der Kollektorstrom steil an. Im aktiven
Bereich verlaufen die Kennlinien beim EMM waagerecht. Hier wurde
allerdings, um realistischere Kennlinien zu erhalten, das EMM um den
Early-Effekt (vgl. Kap. 1.3.4.1) erweitert. Man erkennt, dass bei &-
quidistanter Abstufung des Basisstroms, die Ausgangskennlinien im
aktiven Bereich dquidistant verlaufen. Die Stromverstirkung betrigt

. .. I
im dargestellten Beispiel B = —Ig— =125.
B
Im aktiven Bereich ldsst sich das EMM vereinfachen, was insbesonde-
re fir Handrechnungen von Vorteil ist. Wegen Vgg>Vr und

Ve < -Vr gilt

\% V 1
Ic=fp-Igsexp| “BE |, Iy =1Iggexp| -BE |, “C = B.(195)
Vr Vr B

~

1.3.3 Gummel-Poon-Modell (GPM)

Das GPM ist ein physikalisch realistisches Modell, das inhérent Effek-
te enthilt, die im EMM nicht beriicksichtigt sind. Das EMM beinhaltet
lediglich Rekombination in der Basis und den Bahngebieten. Das
GPM wird zusitzlich um die Rekombination in den Raumladungsge-
bieten erweitert. Zur Beschreibung der zusétzlichen Rekombinati-
onsstrome werden heuristisch Strome nichtidealer pn-Ubergénge ver-
wendet:

Vee
1 =Ips- -1
B2f =1pf {exP(mf-VrJ }
\%
IBzrler.Iiexp(LcJ_l}
m,-VT

Der Transferstrom wird wie beim EMM (1.77) in zwei Anteile /; und

I, aufgeteilt:
I =g -{exp(ﬁ?ﬁJ—l} (1.97)
Vr

ISmf,m,<2. (1.96)

Vereinfachtes
EMM im vorwirts
aktiven Betrieb

Rekombination in
Raumladungsge-
bieten

Transferstrom
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v
I =Ig -{exp[—ggj—l] (1.98)
Vr
Prinzip der La- Im Gegensatz zum EMM ist die Basisladung nicht konstant. Beim
dungssteuerung  GPM wird das Prinzip der Ladungssteuerung des Bipolartransistors

qp : bezogene
Basisladung

Basisladung

Diffusionsladung

Sperrschichtla-
dung

umgesetzt [2.2, 2.3]. Fiir I ergibt sich:

1
15=150--%9-=150-—, (1.99)
Osp 98
Fiir konstante Basisladung Qg = Qpq folgt daraus der Transferstrom

des EMM (1.77). Statt der absoluten Basisladung wird im Folgenden
im Allgemeinen die bezogene Basisladung qy, verwendet.

Die variable Basisladung

xB
Op=q-A- [ Nygdx+Qpp+Qpc+ Qup+Qyc  (1.100)

0 Diffusionslad.  Sperrschichtlad.

Akzeptoren

besteht zunichst aus dem konstanten Anteil der Akzeptoren, der der
Basisladung im EMM entspricht. Wegen der erforderlichen Quasi-
neutralitit der Bahngebiete miissen injizierte Minoritdtstriger durch
Majorititstriager neutralisiert werden. Eine Injektion von Minoritiits-
trigern in die Basis erhoht demnach auch die Majorititstriigerladung
und damit die Basisladung (Diffusionsladung).

Die Sperrschichtladungen beeinflussen ebenfalls die Basisladung, da
sich die Raumladungszonen in die Basis ausdehnen und damit Majori-

titstriiger verdriingen. Die Diffusionsladungen ergeben sich entspre-
chend (1.41):

Qpe =751y, OQgc =g 1. (1.101)

Statt der Beziehungen fiir die Sperrschichtladungen nach (1.37) wird
ein vereinfachter Ansatz

Qe =CiE Vg, Qsc =Cic -Vge (1.102)
gewiihlt.

Die Sperrschichtkapazitiiten werden dabei geeignet iiber den interes-
sierenden Spannungsbereich gemittelt. Aus (1.100) ergibt sich somit
fiir die Basisladung:
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QOp = Qpo +CIE Vg + 20, T Iso 'CXP[——VBE ]
Op Vr
(1.103)

— V
+Cyc 'VBC +QB—O‘TR '[SO CXp(—BE—]
Op Vr

Mit qp =5QB— folgt:
B0

_ ’
qB=1+CJE'VBE+ 1 .TF SO'eXp[VBE]
Ogo Opo 4B

c v 1%
L Ve + I 7r-Iso ,exp[ BCJ.
Qgo Opo 4B

Mit der Definition der Early-Spannungen (s. Kap. 1.3.4.1) Early-Spannungen

Opo
Vem.=E—jE— und Vaj 2—5—; (1105)

ergibt sich fiir die relative Basisladung:

Basisladung des
vV 1 71 vV -
BE +VBC + Tr1so ‘exp[ BE} GMM, Modellpa
Vear Veaf QBO qB rameter Veuf’ Veur’
(1.106) Oso, T, Tr ,Iso

qp =1+

Opo 4B

Die Modellparameter V.. Veur Qsor T Tk und Isy werden Gblicher-
weise messtechnisch bestimmt.

Die Losung der quadratischen Gleichung (1.106) fiir g ergibt:

5

<

4y 4
qp = 5 + 4 +q, (1.107)
mit q —1+Ve | Vac (1.108)
Vear Veaf

q2=_1i0_. exp[VBEJ w10 exp[VBC] . (1.109)
s Vr Ixr Vr



34

1 Modelle ausgewihlter Halbleiterbauelemente

Kniestréme

Transferstrom

Basisstrom

Rekombination in
den Bahngebieten
und in der Basis

Rekombination in
den Raumla-
dungsgebieten

relative Basisla-
dung

Kniestrome

Early-Spannungen

und den sog. Kniestrdmen

Ogo
TR

IKF=—QBOv Igp = (1.110)
TF

Im Folgenden sind die Gleichungen des GPM zusammenfassend dar-

gestellt:
1 V 1%
I,=1-1, =-50. exp[—BEJ—exp[—BC] ,
9B Vr Vr

IB=IBI+132’ (1112)

Ig =1Iyg- exp[vl’ij +| exp Vac
T T (1.113)

I, I
=Ip s +1p, =,B__,B_
r Pr

% 1%
Igy =1Igf -[exp(m Bi/ H+13, -{exp[ﬁﬂ .
fovr r'v’r ’ .

(1.111)

=Ipyp +1po,
q q2
q3=—2‘—+ %wz (1.115)
mit ql=1+VB;E+E_’ (1.116)
ear eaf
gy =39 exp[VBEj +1so exp[YﬁC—) o
Ixr Vr IgR Vr
Igp =280 p, =280 (1.118)
F TF

0

Vir =280y, = 260 (1.119)
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QBE = TF . I‘ N QBC = TR . 12 5 (1 120) Diffusionsladun‘
gen
0 c v .Fl_ - VaE pe | (1121) Sperrschichtla-
vE =T, Cipo VbE Vos ; . dungen,
L i durch Integration
0=cav
( l—pC -‘
1 Vac aus (1.37)
00 = -Cieo Ve | 1-| 1--BE (1122
I-pc Vbc

Das resultierende dynamische GPM ist in Abbildung 1.20 als Ersatz-
schaltbild dargestellt. Neben den konstanten Bahnwiderstdnden fiir
Emitter und Kollektor ist ein hdufig arbeitspunktabhiingiger Basis-
bahnwiderstand eingefiigt, der den Einfluss der Basisladung auf die
Leitfahigkeit der Basis beriicksichtigt

3 D @‘—r:—ﬂ
ER, IZK‘I IDII R. C
K‘ﬁ ! ; : D Abbildpng 1.20
sif|  ‘BIr Dynamisches
) J Ly IBZrD Gummel-Poon-
Il I
e T Ca Modell
| il
| L

Fiir den aktiven Vorwirtsbetrieb (Vgg >0,Vg- <0) sollen nun Kol-
lektor- und Basisstrom untersucht werden:

]1 =IS_0 exp(ZB_E_) >> 12’
qB Vr (1.123)

mit IBlf >> IBlr7132f >> IBZr'

Im Fall niedriger Injektion gilt (z.B. Ve < 0.7V):
9’ v
A s> gy=gg=q =11 = Igy-| exp ZBE 11 (1.124)
4 Vr
Dazu iiberwiegt die Rekombination in den RLZ: Iy ¢ >> g .

Im Fall hoher Injektion (z.B. Ve > 0.7V) gilt:
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Abbildung 1.21
Gummel-Plot

Abbildung 1.22
Stromverstirkung
des Gummel-
Poon-Modells

Ixp 2:Vr

2
1 V
5’—}4—<<q2:q3=JcE= ﬂ-{exp[—‘*’iﬂ, (1.125)

v
=1 = JIso \JIgr {exp[ﬁﬂ. (1.126)

Die Rekombination in der Basis und in den Bahngebieten iiberwiegt
die Rekombination in den RLZ: Ig;r >> Ig;p.

log I, I I

IBII’
Rek. in Basis

T, Rek.inRLZ Vee

Abbildung 1.21 stellt Kollektor- und Basisstrom in logarithmischer
Darstellung als sog. Gummel-Plot dar. Oberhalb des Kniestroms ist
die Steigung des Kollektorstroms wegen des Faktors 2 im Nenner der
Exponentialfunktion (1.125) etwa halbiert. Bei niedriger Injektion
dominiert im Basisstrom die Rekombination in der RLZ mit einer
geringeren Steigung des Stromes verglichen mit der Rekombination in
der Basis bei hoher Injektion.

In Abbildung 1.22 ist der daraus abgeleitete, qualitative Verlauf der
1

Stromverstirkung By =1—C dargestellt. Fiir niedrigen Kollektorstrom
B

steigt die Stromverstirkung an, erreicht ein Maximum und fillt bei

hohem Kollektorstrom wieder ab. Dies ist das typische Verhalten der

Stromverstirkung bipolarer Transistoren, das vom GPM wegen seiner

physikalischen Begriindung widergegeben wird.

Injektion  Injektion

log I
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1.3.4 Nichtideale Effekte

1.3.4.1 Early-Effekt (Basisweitenmodulation)

Im aktiven Vorwirtsbetrieb wird die Basisladung durch die Sperr-
schichtladung des gesperrten Kollektoriibergangs mit steigender
Sperrspannung reduziert. Dieser Effekt ist im Gummel-Poon-Modell
implizit enthalten. Unter Annahme niedriger Injektion (g, = 0) ergibt
sich fiir die bezogene Basisladung nach (1.107) bei hinreichend hoher
Kollektor-Emitterspannung:

v
zl_LLc’sl_‘/ff_E (1.127)

qB :
Veaf Veaf

Fiir den Transferstrom und fiir den Kollektorstrom gilt damit nihe-
rungsweise:

Iso VaE Iso VBE
Ie =1, =50 exp(RBE) = S0 exp(~BE)
" as Vroo Ve Vr
Veaf (1.128)

=g .exp(ﬁE_).(1+‘/C_E).

VT Veaf

Eine Erhthung der Kollektor-Emitterspannung wirkt sich nahezu nur
auf die Kollektor-Basisspannung aus, da die Basis-Emitterspannung
niherungsweise konstant bleibt. Die Erhohung der Sperrspannung am
Kollektoriibergang erweitert die Raumladungszone auch in die Basis
hinein, d.h. die Basisweite wird durch die Kollektor-Emitterspannung
moduliert. Dadurch wird die Basisladung reduziert und der Kollektor-
strom steigt an. Mit der in (1.128) verwendeten Niherung ergibt sich
ein linearer Anstieg des Kollektorstroms im aktiven Bereich wie in
Abbildung 1.23 dargestellt.

Die extrapolierten Kennlinien schneiden im Idealfall die Ordinate des
Ausgangskennlinienfeld bei der Early-Spannung (Vg = -V, ). Die-

ser sog. Early-Effekt ergibt im aktiven Bereich einen endlichen Aus-
gangsleitwert:

1+“//ﬂ

dl v - I

sce === Iso exp(25) —p o= C (11129)
CE T 1+_C_E_ Veaf VCE +Veaf

Vear

Basisweitenmodu-
lation

Early-Effekt
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Abbildung 1.23
Early-Effekt, end-
licher Ausgangs-
leitwert

Hochinjektion

KIC

r >
-Veaf VCE

Der Early-Effekt ist im GPM implizit enthalten. Beim EMM muss er
geeignet dazumodelliert werden.

1.3.4.2 Hochstromeffekte (Hochinjektion)

Mit zunehmender Injektion nimmt die Minoritatstrigerdichte am E-
mitterrand der Basis zu. Erreicht die Minorititstriagerdichte die Gro-
Benordnung der Majorititstriagerdichte, so verlangt die Quasineutrali-
tdt, dass die Majorititstragerdichte ebenso wie die Minoritétstriager-
dichte zunimmt. Dadurch erhoht sich die Basisladung, was wiederum
den Transferstrom erniedrigt. Gleichzeitig wird die Emittereffizienz
reduziert, weil jetzt zunehmend Majoritdtstrager aus der Basis in den
Emitter injiziert werden. Fiir das pn-Produkt gilt wie bisher:

14
np(O)-pp(O)znpo'ppo-exp(—‘f—E : (1.130)
T
Mit n =p folgt damit

1%
np(O)zn,-~exp(2B‘f ), (1.131)
vr

d.h. die Minorititstrigerdichte nimmt in Hochinjektion weniger stark
als bei niedriger Injektion zu. Dieser Hochinjektionseffekt ist im
Gummel-Poon-Modell enthalten und fiihrt zu einem deutlichen Abfall
der Stromverstirkung bei hohen Kollektorstromen (vgl. Abbildung
1.22).

Weitere Hochstromeffekte wie die Basis-Erweiterung (Base Push
Out), Quasisittigung, Kirk-Effekt und Emitter-Crowding konnen
geeignet in das GPM eingefiigt werden.

1.3.4.3 Kollektor-Basis-Abbruch

Mit steigender Spannung am CB-Ubergang weitet sich die Raumla-
dungsschicht auch in die Basis aus.
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Bei modemen integrierten Transistoren mit extrem kurzer Basis kann
dies dazu fiihren, dass die RLZ des CB-Ubergangs die RLZ des BE-
Ubergangs erreicht. Bei weiterem Anstieg der CB-Sperrspannung wird
die Potentialschwelle des BE-Ubergangs abgebaut (Punch-Through-
Effekt). Es kommt zu einer starken Erhohung der Injektion und damit
zu einem steilen Anstieg des Kollektorstroms.

Hohe Feldstirken in der Raumladungszone des CB-Ubergangs erge-
ben hohe Trigergeschwindigkeiten und fithren zu Ladungstrigermul-
tiplikation durch StoBionisation. Bei hinreichend hoher Sperrspannung
und hinreichendem Strom kann es zu einem lawinenartigen Stroman-
stieg (Avalanche-Abbruch) am CB-Ubergang kommen. Moderne
Transistormodelle beschreiben das Abbruchverhalten.

1.3.5 Kleinsignalmodell des bipolaren Transistors

Fiir hinreichend niedrige Frequenzen wird der bipolare Transistor
durch die stationdren Ebers-Moll- bzw. Gummel-Poon-Gleichungen
beschrieben. Mit Ve = Vg - Ve ergibt sich in beiden Fillen das
Gleichungssystem

IB =IB(VBE’VCE)’ IC =IC(VBE’VCE)' (1132)

Unter den Voraussetzungen (1.45) und (1.46) kann (1.132) in Taylor-
reihen entwickelt werden:

CoL . . olg |, olg |,
'p+ig =1g(V'gg,Vicg)+ pY” Vgt Sy | Ve
BE CE

(1.133)

' . ' ' aIC ' aIC '
Petic =Ic(VigeVicg)+ EY “vgg * Sy | veE
BE CE

(1.133) ist fiir vorgegebene Gleichgroflen ein lineares Gleichungssys-
tem in den KleinsignalgroBen. Die gestrichenen GroBen bezeichnen
jeweils die Klemmenspannungen und —strome sowie die zugehorigen
Ableitungen im Arbeitspunkt.

Im Folgenden interessiert man sich nur fiir Kleinsignalgrofen. Aus
(1.133) ergibt sich der Zusammenhang in Form von linearen Zweitor-
gleichungen:

igp = 8BE "VBE + &mr "VCE (1.134)
ic =8m VBE +8CE "VCE

Punch-Through-
Effekt

Avalanche-
Abbruch
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Eingangsleitwert dl
. B '
t = , 1.135
mi 8BE [aVBE ( )
Ausgangsleitwert
[ e ) (1.136)
Ubertragungsleit-
wert aIC '
m=| =5 | (1.137)
inverser Ubertra-
leitwert dlg .,
gungsleitwe Gmr =( ). (1.138)

Abbildung 1.24
Kleinsignalmodell
fiir niedrige Fre-
quenzen

Abbildung 1.25
Vollstidndiges
Kleinsignalmodell
im aktiven Vor-
wiirtsbetrieb

Die Zweitorgleichungen (1.134) konnen durch das Kleinsignalmodell
in Abbildung 1.24 reprisentiert werden, das allerdings in dieser Form
nur fiir niedrige Frequenzen gilt. Im aktiven Vorwirtsbetrieb

(Vgg >0, Veg >0) kann der inverse Ubertragungsleitwert g, = in

der Regel vernachlissigt werden.

B g I C
o———r———‘
l' GmVee ImVee
Vge Ose é Jce | Vee
\j
! | -

Soll das Kleinsignalmodell fiir hohere Frequenzen giiltig sein, werden
Sperrschicht- und Diffusionskapazititen der pn-Uberginge hinzuge-
fiigt. In Abbildung 1.25 sind zusitzlich die Bahnwiderstinde beriick-
g = 0.

sichtigt. In der Regel gilt Im Vorwirtsbetrieb gilt:

Cpe =Cpe+Cyp, Cpc =Cyc -
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Im Folgenden sollen beispielhaft die Kleinsignalparameter im aktiven
Vorwirtsbetrieb gemifl Ebers-Moll-Modell bestimmt werden. Zusitz-
lich soll der Early-Effekt beriicksichtigt werden. Es soll das verein-
fachte EMM im vorwirts aktiven Betrieb gemil} (1.95) gelten. Aller-
dings muss beim Kollektorstrom der Early-Effekt entsprechend
(1.128) zugefiigt werden:

' I V' !
epp=2LE T oo Ve | L5 (39
WV'gg vr vr v
ol' I
8n === =P gpe, (1.140)
oV'ge vr
dl' I
ser=Lec _Lc (1.141)
dV'ce  Veas

1.3.6 Frequenzverhalten der Stromverstirkung

Das Frequenzverhalten des bipolaren Transistors wird im Allgemei-
nen durch das Verhalten der Kurzschluss-Stromverstdrkung im aktuel-
len Arbeitspunkt charakterisiert. Abbildung 1.26 zeigt oben eine
Messschaltung zur Bestimmung der Kurzschluss-Stromverstirkung

B= l£ im aktiven Betriebszustand. Unten ist das zugehorige Klein-
;]

signal-Ersatzschaltbild der Schaltung dargestellt, wobei die Bahnwi-

derstinde des Transistors unberticksichtigt bleiben.

-
I'g+ig

Der Ausgangsleitwert entfillt wegen des Kurzschlusses am Ausgang.
GemaiB Ersatzschaltbild ergibt sich fiir Kollektor- und Basisstrom

iB :VBE'[gBE+ja)(CBE+CBc)], (1142)

Beispiel:

I 'C =5mA ,

Br =150,

Vear =200V =,

&m = Te. 193mS
vr

8m
8BE=— = 1,29mS
Br
I
€ ~25u8
eaf

8CE =

Kurzschluss-
Stromverstirkung

Abbildung 1.26
Bestimmung der
frequenzabhingi-
gen Kurzschluss-
Stromverstiarkung
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ic =vgg '[8m — jCpge] (1.143)
und damit fiir die Stromverstérkung, wenn fiir nicht zu hohe Frequen-
zen g, > ©-Cpe gilt:
ic(jo - joC
Bljo) = I,CEJ. ; = f"’.w(JC e
ig(jw
B\J 8B T JW\Lgg tLpgc (1.144)
- Em .
g + jaXCpg + Cpc)
Setzt man die Giiltigkeit des vereinfachten EMM im vorwirts aktiven
Betrieb voraus, folgt mit (1.140):
B(jw) = Pr = ﬂ‘”w . (1.145)
1+ja)—F(CBE+CBc) 1+]—
8m @p
Die Stromverstirkung zeigt ein typisches Tiefpassverhalten mit der
3dB-Grenzfrequenz
3dB-
Grenzfrequenz fg= @5 _ &m ' (1.146)
2z 2z Pr - (Cpg +Cpgc)
Statt der 3dB-Grenzfrequenz wird in der Regel die Transitfrequenz fr
zur Charakterisierung der Frequenzabhingigkeit verwendet. Die Tran-
sitfrequenz ist die Frequenz, bei der die Stromverstirkung dem Betrag
nach 1 wird. Sie ergibt sich damit aus (1.146) zu
Transitfrequenz
Em
f =—_— = f . (1147)
T 27 (Cpr +Cae) Pr-1s
Abbildung 1.27 zeigt das resultierende Betragsdiagramm der Fre-
quenzabhingigkeit der Kleinsignal-Stromverstirkung.
&)
Abbildung 1.27
Frequenzabhin-
gigkeit der Klein-
signal-
Stromverstirkung
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Die Transitfrequenz fr ist vom Arbeitspunkt abhingig. Da vom akti-

ven Betrieb in Vorwirtsrichtung ausgegangen wird, setzt sich die
Basis-Emitterkapazitdt aus Diffusions- und Sperrschichtkapazitit
zusammen, wihrend die Basis-Kollektorkapazitit lediglich aus der
Sperrschichtkapazitit besteht:

CBE+CBC :CDBE +C./BE +CJBC . (1148)

Nach (1.120) ist die Diffusionsladung (Uberschuss-Mino-
ritdtstragerladung) proportional zum Kollektorstrom

AQDBE=TF'IC' (1149)

T wird als Transitzeit im Vorwirtsbetrieb bezeichnet und gibt die

Zeit an, die die Signalausbreitung von der Erregung am Basis-
Emitteriibergang bis zum Kollektorrand der Basis benétigt. Die
Diffusionskapazitit ergibt sich zu:

_480pge _ - dlc (1.150)

C =75
DBE Ve F Ve F 8m

I
und mit der Ebers-Moll-Naherung g,, = < folgt
%

T
frzzi. . ! . (1.151)
T
142 "'[—T'(CBJE +Cgyc))
c
fr
A
— —fT,max
-1,

Mit steigendem Kollektorstrom steigt die Transitfrequenz zunichst
steil an und erreicht mit

1

1.152
2r-Tp ( )

fT,mux =

Transitzeit

Abbildung 1.28
Arbeitspunktab-
hédngigkeit der

Transitfrequenz
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Abbildung 1.29
GroBsignal-
Schaltverhalten
des Bipolartran-
sistors

Verzdgerungszeit,
delay-time

ihren Maximalwert, wie dies in Abbildung 1.28 dargestellt ist. Der in
dieser Abbildung gezeigte Abfall der Transitfrequenz bei hohen Kol-

lektorstromen liegt an der Zunahme der Transitzeit 7, bei hoher
Injektion z.B. auf Grund der Basiserweiterung.

Transistoren fiir Hochfrequenzanwendungen sollten moglichst klein-
flachig zur Minimierung der Kapazititen sein. Eine kurze Basis mini-
miert die Transitzeit. Sie sollten in einem Arbeitspunkt betrieben wer-
den, der gemdfl Abbildung 1.28 eine maximale Transitfrequenz ge-
wihrleistet.

1.3.7 GroBsignal-, Schaltverhalten

Das GroBsignalverhalten wird durch die Speicherung von Uberschuss-
ladungen insbesondere im Zustand der Sittigung bestimmt. Abbildung
1.29 zeigt die beispielhaft untersuchte Schaltung.

Fiir ¢ < 0 ist der Transistor gesperrt. Fiir 0 < t < t4 wird Vp hinreichend
positiv, so dass der Transistor in die Sittigung gerdt. Nach dem
Schaltaugenblick wird zunichst die Weite der RLZ am BE-Ubergang
reduziert, d.h. die Sperrschichtkapazitit wird umgeladen. Der Emitter
beginnt dann zu injizieren und der Kollektorstrom beginnt wegen des
Gradients der Elektronendichte in der Basis zu flieBen. Die Zeitdiffe-
renz bis zum Erreichen von 10% des endgiiltigen Stromes wird als

Verzogerungszeit (t,, delay-time) bezeichnet. Der Basisstrom baut

die Basisladung auf. Der ansteigende Gradient der Elektronendichte in
der Basis fiihrt zu einem weiteren Anstieg des Kollektorstroms.
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Die Zeitdauer bis zum Erreichen von 90% des endgiiltigen Kollektor-
stroms wird als Anstiegszeit (t,, rise-time) bezeichnet.

Der Kollektorstrom verursacht am Widerstand Rq einen Spannungs-
abfall, der die Kollektor-Emitterspannung reduziert. Wird Vg >0

beginnt die Injektion von Elektronen aus dem Kollektor in die Basis.
Der Transistor gerit in Sittigung. Der Anstieg des Kollektorstroms
wird reduziert und der Kollektorstrom erreicht den Maximal-
wert [, . Der positive Basisstrom liefert Locher, die fiir die Rekom-

bination der Uberschussladungen erforderlich sind und hilt damit die
Uberschussladungen aufrecht.

Emitter Basis Kollektor

QnBS

Minoritéts- ‘ q

J
tragerdichten %. Qs
—— 4
i ﬁb}; -

QnB X
Abbildung 1.30 zeigt die Minorititstrigerdichten in den drei Transis-
torgebieten. Q, p ist die Elektronendichte in der Basis im aktiven Be-

i

trieb. Q,pg stellt die zusitzliche Elektronendichte in der Sittigung
dar. Q,cs ist die zusitzliche Locherdichte in der Sittigung im Kol-

lektor. Entsprechendes gilt fiir die Locherdichte im Emitter, wobei
diese wegen der hohen Emitterdotierung eine geringe Rolle spielt.

Zum Zeitpunkt r=r, wird Vg negativ. Der Basisstrom kehrt sein
Vorzeichen um, indem iiberschiissige Locher aus der Basis ausge-
rdumt werden. Wegen der Quasineutralitit reduziert dies die Elektro-
nendichte, ohne dass sich der Gradient der Elektronendichte und damit
der Kollektorstrom wesentlich idndert, da zundchst die Ladung Q,gs
abgebaut wird. Beide pn-Ubergiinge verbleiben zunichst in Flussrich-
tung und injizieren weiter Elektronen in die Basis. Nach Abbau der
Ladung Q,ps gelangt der CB-Ubergang in Sperrrichtung. Wird jetzt
die Elektronendichte in der Basis weiter abgebaut, verringern sich der
Dichtegradient und damit der Kollektorstrom deutlich. Der Zeitraum
t; in dem der Kollektorstrom auf 90% seines Maximalwertes redu-
ziert wird, wird als Speicherzeit bezeichnet. Es ist dies die Zeit, die
zum Ausrdumen der in der Sittigung zusitzlich gespeicherten La-
dungstriger erforderlich ist. Im Folgenden sinkt der Kollektorstrom in
der sog. Abfallzeit (17, fall-time) auf 10% seines Maximalwertes.

Anstiegszeit,
rise-time

Abbildung 1.30
Minoritétstrager-
dichten in der
Sittigung

Speicherzeit

Abfallzeit
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Schottky-Diode

Abbildung 1.31
Transistor mit
Schottky-Diode
zur Vermeidung
der Sittigung

pnp-Transistoren

Abbildung 1.32
Lateraler pnp-
Transistor

Nach Ausrdumen der Uberschussladungen und Aufladen der Sperr-
schichtkapazitit am Emitter ist der Transistor gesperrt.

Offensichtlich ist die Speicherzeit und damit die Sittigung des Tran-
sistors fiir die Dauer des Schaltvorgangs verantwortlich. Wird die
Sittigung vermieden, entféllt die Speicherzeit. Abbildung 1.31 zeigt,
wie mit Hilfe einer Schottky-Diode die Sittigung eines Transistors
vermieden wird. Bei der Schottky-Diode handelt es sich um einen
Metall-Halbleiteriibergang mit einer Flussspannung von etwa 0,3 V.
Damit begrenzt die Schottky-Diode Vp-auf 0,3V, so dass die

Flussspannung des BC-Ubergangs des Transistors auf diesen Wert
begrenzt wird und der Transistor nicht in Sattigung gelangen kann.

C

E

1.3.8 Modelle fiir pnp-Transistoren

Die Modelle wurden bisher lediglich am Beispiel des npn-Transistors
hergeleitet. pnp-Transistoren miissen in der Regel mit den gleichen
Prozessschritten wie npn-Transistoren hergestellt werden. Sie haben
gegeniiber den npn-Transistoren strukturelle Nachteile, die z.B. deut-
lich niedrigere Stromverstirkungen zur Folge haben. Abbildung 1.32
zeigt beispielhaft einen lateralen pnp-Transistor. Emitter und Kollek-
tor werden mit der Basisdiffusion des npn-Transistors hergestellt. Der
Kollektor umgibt den Emitter ringformig. Die minimale Basisweite ist
durch den minimal zuldssigen lateralen Abstand gleichartiger p-
Dotierungen festgelegt. Die effektive Emitterfliche ist durch die Tiefe
der p-Dotierung begrenzt. Typisch fiir die Stromverstirkung lateraler
pnp-Transistoren ist Sr <10.

Kollektor
Emztter Basis

LL)WLILJ =
! n+

Baszswelte n - Epitaxie
n *-Buried Layer

p - Substrat
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Die Funktion eines pnp-Transistors entspricht der Funktion des npn-
Transistors. Es werden lediglich die Polaritit der Dotierungen und der
Ladungstriger ausgetauscht. Das erfordert ebenfalls den Wechsel der
Polaritit von Stromen, Spannungen und Ladungen. Damit kdnnen auf
einfache Weise die stationiren Modellgleichungen des pnp-
Transistors aus den Modellgleichungen des npn-Transistors gewonnen
werden:

IC,pnp ="1C,npn ("VBE,pnp’_VBC,pnp)’ (1.153)

IB,pnp = _IB,npn (_VBE,pnp ’ _VBC,pnp )-

Die Modellparameter sind hierbei natiirlich an den pnp-Transistoren
durch Messungen zu bestimmen. Die dynamischen Effekte konnen
entsprechend beschrieben werden. Es ist demnach jeweils nur ein
Modellgleichungssystem fiir pnp- und npn-Transistoren erforderlich.

1.4 Modelle des MOS-Feldeffekttransistors
(MOSFET)

1.4.1 Prinzipieller Aufbau und Wirkungsweise des
MOS-Feldeffekttransistors

Die Abkiirzung MOS steht fiir Metal-Oxide-Semiconductor und be-
zeichnet die Schichtenfolge, welche die Funktionalitit des MOS-
Transistors bestimmt. Das Gate, frither aus Metall (Aluminium), wird
heute bei hochintegrierten Schaltungen aus hochdotiertem polykristal-
linem Silizium (Polysilizium) gebildet. Zwischen Gate und Substrat
befindet sich eine diinne Oxidschicht (Gateoxid), die das Gate vom
Substrat isoliert. Unterhalb des Gates bildet sich ein leitfahiger Kanal,
dessen Leitfdhigkeit von der Feldstirke im Gateoxid bestimmt wird
(daher: Feldeffekttransistor).

Der MOS-Transistor bietet im Zusammenhang mit hochstintegrierten
digitalen Schaltungen einige Vorteile gegeniiber dem bipolaren Tran-
sistor:

e  Niedriger Flichenbedarf,

e Inhdrente Selbstisolation der Transistoren,

e Leistungslose Steuerung im stationdren Fall,

o Moglichkeit spezieller Schaltungstechniken (z.B. dyna-
mische Schaltungen),

e  Geringe Verlustleistung.

47
MOS
Polysilizium
Gateoxid
Feldeffekttransis-
tor
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NMOS

MOS-Kondensator

PMOS

Abbildung 1.33
Funktionale Struk-
tur eines NMOS-
Transistors

Die Vorteile der Bipolartechnik werden bei der BiCMOS-Technik
(Bipolar Complementary MOS) durch die zusitzliche Realisierung
von bipolaren Transistoren ausgenutzt:

e Hohere Verstirkung,
e Hohere Schaltungsgeschwindigkeit (bei einigen Schal-
tungstechniken),

e Hohere Ausgangs-/Treiberleistungen.
Beim MOS-Transistor handelt es sich im Gegensatz zum stromgesteu-
erten Bipolartransistor um ein spannungsgesteuertes Bauelement. Des
weiteren ist am Transistoreffekt nur eine Ladungstrigerart beteiligt
(unipolarer Transistor). Daraus folgt, dass man grundsitzlich zwi-
schen zwei Polarititstypen von MOS-Transistoren unterscheidet.
Beim NMOS-Typ beruht die Transistorfunktion auf Elektronen als
Ladungstriger. Die Locher bilden beim PMOS-Typ die funktionsbe-
stimmenden Ladungstréger.

Abbildung 1.33 zeigt den prinzipiellen Aufbau eines NMOS-
Transistors. In vertikaler Richtung wird die Funktion durch die MOS-
Schichtenstruktur, die einen Kondensator (MOS-Kondensator) bildet,
bestimmt. Das Gate bildet die obere Platte des Kondensators, wihrend
die Oberfliche des Halbleitersubstrats, das an der Unterseite kontak-
tiert ist (Bulk-Anschluss), die zweite Kondensatorplatte darstellt. Die
extrem diinne Gateoxidschicht bildet das Dielektrikum des Kondensa-
tors. Das Gate iiberdeckt zwei hoch n-dotierte Schichten (Source und
Drain). Zwischen diesen bildet sich, abhingig vom Potential des Ga-
tes, ein n-leitfdhiger Kanal, dessen Leitfahigkeit vom elektrischen
Feld in der Oxidschicht bestimmt wird. Der Stromfluss zwischen
Source und Gate wird damit durch das Gatepotential gesteuert. Beim
p- Kanal-Transistor (PMOS) sind die Dotierungsverhiltnisse entspre-
chend invertiert.

o Gate
Vos Poly Si

Source 8i0; Vs

-
-

Drain

[ |
[ ] L
v n-leitender Kanal
SB|
p-Substrat

I Bulk

Die Funktion wird durch die Gate-Source-Spannung Vs in Relation
zur Schwellenspannung Vps bestimmt. Erreicht die Gate-Source-
Spannung die Schwellenspannung, bildet sich der Kanal.
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NMOS-Transistor:

Vgs < Vrg: Keine leitende Verbindung zwischen Source und Drain,

Transistor gesperrt,

Vs 2 Vrg @ n-leitender Kanal zwischen Source und Drain.

PMOS-Transistor:

Vs > Vrs © Keine leitende Verbindung zwischen Source und Drain,

Transistor gesperrt,

Vs < Vrg @ p- leitender Kanal zwischen Source und Drain.

Fiir beide Polarititen des MOS-Transistors wird unterschieden, ob der
Kanal bei V=0 existiert (Anreicherungstransistor, Enhancement-
Transistor) oder nicht existiert (Verarmungstransistor, Depletion-
Transistor). Damit ergeben sich die in Abbildung 1.34 dargestellten 4  sistor

Transistortypen.
NMOS Selbstsperrender
S G D (Enhanc.ement)
T Transistor
D
. | i [ 4
iy i
|
’ B
p-Substrat "t Kanal ; G ’__l ~
| iy
_— [ ]
e B S
Kanal existiert fiir ;> V> 0 Vi >0V
PMOS
s ¢ b
*
| ! l b
| et \ﬂl | m
| i
’ p-Kanal | Go——q‘ >—e B
| n-Substrat { I
L - J N
Py )
B S
Kanal existiert fiir ¥, < Vp < 0 Vi <OV

Selbstleitender
(Depletion)
Transistor

=
|

1L
“n 2 o

Vi <OV

Lo D

1
E 7

v ol

Vg >0V

NMOS-Transistor

PMOS-Transistor

Anreiche-
rungstransistor
Verarmungstran-

Abbildung 1.34
MOS-
Transistortypen
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LOCOS-
Technologie

channel
stopper

Abbildung 1.35
NMOS-Transistor,
Querschnitt und
Aufsicht

Im oberen Teil der Abbildung 1.35 ist ein nicht maBstabsgerechter
Querschnitt durch einen NMOS-Transistor, hergestellt in der sog.
LOCOS-Technologie, dargestellt. LOCOS steht als Abkiirzung fiir
Local Oxidation of Silicon, dem Verfahren, mit dem das etwa 0,5 um
dicke Feldoxid realisiert wird. Transistorgebiete werden durch Fenster
im Feldoxid definiert. Das Gateoxid ist mit 20 bis 50 nm erheblich
diinner als das Feldoxid. Nach Abscheidung und Strukturierung einer
Polysiliziumschicht, die als Gateelektrode und teilweise als Leiterbahn
verwendet wird, werden die Source- und Draingebiete dotiert. Dabei
dienen die Gateelektrode und das Feldoxid als Maske fiir die Diffusi-
on oder die Ionenimplantation. Mit der Dotierung von Source und
Drain wird die Polysiliziumschicht hoch n-dotiert. Bei diesem Verfah-
ren ist die Selbstjustierung von Source und Drain durch die natiirliche
Maskierung von Vorteil. Die metallischen Leiterbahnen werden von
den Gateelektroden und den Polysilizium-Leiterbahnen durch eine
Phosphor-Glasschicht isoliert. Die Kontaktierung zu Source, Drain
oder Gate erfolgt durch Kontaktfenster in dieser Schicht. Nach Ab-
scheidung einer weiteren Glasschicht kann eine zusitzliche Leiter-
bahnebene realisiert werden. Das dicke Feldoxid hat die Aufgabe,
unerwiinschte Kanile unter Leiterbahnen zu verhindern. Durch eine
hoch p- dotierte Schicht unter dem Feldoxid (channel-stopper) wird
eine Kanalbildung zusitzlich verhindert.

Gate Gateoxid
Drain

Feldoxid

-
p* Channel-Stopper

Der untere Teil von Abbildung 1.35 zeigt eine Aufsicht mit den Gate-
Abmessungen des Transistors. Die Gateldnge 1 ergibt sich aus dem
Abstand von Source- und Drain-Diffusion. Sie ist durch die Unterdif-
fusion unter das Gate geringer als die Maskenlidnge des Gates. Die
Gateweite w ist durch die Weite von Source- und Drain-Diffusion
vorgegeben.
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1.4.2 Gradual Channel Approximation (GCA), An-
reicherung, Verarmung, Inversion

Im Folgenden soll die MOS-Struktur am Beispiel eines NMOS-
Transistors betrachtet werden. Die erzielten Ergebnisse konnen ohne
Aufwand auf einen PMOS-Transistor angewendet werden, wenn be-
achtet wird, dass die Vorzeichen der Dotierungen und aller elektri-
schen Groflen (Spannungen, Strome, Ladungen) zu invertieren sind.

Es wird von einer zweidimensionalen MOS-Struktur entsprechend
Abbildung 1.36 ausgegangen. Die Kanalweite sei hinreichend gro8, so
dass von einem zweidimensionalen Verhalten ausgegangen werden
kann. Auflerdem wird vorausgesetzt, dass die Kanalldnge erheblich
grofer als jede vertikale Dimension ist.

Die GCA setzt voraus, dass die vertikale Komponente der elektrischen
Feldstirke erheblich groBer als die laterale Komponente ist
(E, U E,), was bei groBer Kanallinge und geringer Drain-Source-

Spannung vorausgesetzt werden kann. Wenn dies der Fall ist, kann
das elektrische Feld durch Losung einer eindimensionalen Pois-
songleichung bestimmt werden:

Ry Py Py
+—=
ox? 9y ax?

=2 (1.154)
£

Neben der GCA wird vorausgesetzt, dass die Trigerstrome in vertika-
ler Richtung vernachlissigbar sind (Quasi-Gleichgewicht). Damit
entfallen die Kontinuititsgleichungen der Locher und Elektronen und
es ist hinreichend, lediglich die eindimensionale Poisson-Gleichung zu
16sen. Der Strom im Kanal ergibt sich als Driftstrom auf Grund der
geringen y-Komponente der elektrischen Feldstirke. Dabei wird eine
homogene Stromverteilung iiber die Kanaltiefe vorausgesetzt. Re-
kombination und Generation werden vernachlissigt.

Gradual Channel
Approximation
GCA

Abbildung 1.36

Zweidimensionale
MOS-Struktur mit
grofler Kanalldnge
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Kurzkanaltransis-
toren

Ladungstriger-
dichte im Gleich-
gewicht

Fermipotential

Oberflichenpoten-
tial

Es ist nachvollziehbar, dass diese Voraussetzungen extrem einschrin-
kend sind. Insbesondere bei modernen Kurzkanaltransistoren aber
auch bei langen Kanilen in der Sittigung, sind die Voraussetzungen
nicht erfiillt. Unabhiingig davon ergibt das resultierende Kanalstrom-
modell ein geeignetes Basismodell, das erweitert und verbessert wer-
den kann.

Zuniichst wird lediglich der in Abbildung 1.36 schraffiert dargestellte
Bereich betrachtet. Unter Annahme der GCA ist das elektrische Feld
in diesem Bereich eindimensional, und, da vertikale Strome vernach-
lassigbar sind, kann mit guter Niherung Gleichgewicht vorausgesetzt
werden. Fiir die Ladungstrigerdichte im Gleichgewicht gilt:

o =¥ (0 x)}

X =n;-€x
p(x) : p[ v

Mj (L155)

n(x) =n; ~exp[ v,
n,-2 =n(x)- p(x).

@D bezeichnet das Fermipotential, das im Gleichgewicht im Halblei-

ter konstant ist. ¥ ist das elektrische Potential. Das elektrische Poten-
tial wird mit ¥ g =0 auf das Potential am Bulk-Kontakt bezogen. Die

Locherdichte am Bulk-Kontakt entspricht der Dotierungsdichte:

OF —

WBj—n exp[¢FJ Ny,
Vr Vr

2
lf’B—(?’Fj_n exp( ¢Fj i
Vr Vr ) Na

Es sollen jetzt die GroBen an der Halbleiteroberfliche (x=0) be-

Pp =ni‘eXP£

(1.156)

ng=n; ~exp(

trachtet werden. Diese werden mit ¥, ng und pg bezeichnet.

Zuniichst seien Vg =0, Vpg =0 gewihlt.

Das Oberflichenpotential ¥ ist vom Gatepotential Vg =Vgs ab-
hingig. Mit zunehmendem Gatepotential wird das Oberfldchenpoten-
tial angehoben. Ebenso wird das Oberflichenpotential mit abnehmen-
dem Gatepotential abgesenkt.
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MOS-Struktur im Gleichgewicht (Abbildung 1.37)

&
O

O
O
o}

©
— ©
G B
od]
/ .
n*Poly-Si Si0, Q'ss p-Silizium

Vergleichbar mit der Diffusionsspannung am pn-Ubergang, bildet sich
die Kontaktspannung @y, zwischen p- dotiertem Substrat und hoch
n-dotiertem Gate aus. Im betrachteten Fall ist@yg <0O. An der Si-

Oberfliche entsteht eine negative Raumladungsschicht (Verarmungs-
schicht). Das Oberflidchenpotential ist positiver als das Bulk-Potential

(¥s>0).

AuBerdem befinden sich ortsfeste positive Oberflichenladungen mit
der Ladungsdichte QSS an der Grenze zwischen Gateoxid und Silizi-

um, die durch die Herstellungsprozesse bedingt sind. Das elektrische
Feld dieser Ladungen verstirkt zusitzlich die Verarmung der Si-
Oberfliche, da Locher elektrostatisch abgestoflen werden. Allerdings
ist die Wirkung der Oberflichenladungen bei modernen Prozessen
gegeniiber der Wirkung des Kontaktpotentials weitgehend vernachlis-
sigbar. Wegen ¥ >0 wird die Locherdichte gegeniiber der Locher-

dichte am Bulk-Kontakt reduziert (Verarmung):

pszni-exp[ﬂﬂij<p3. (1.157)
vr

MOS-Struktur im Flachbandzustand (Abbildung 1.38)

Abbildung 1.37
MOS-Struktur im
Gleichgewicht

Kontaktspannung

Oberflichenla-
dungen

Abbildung 1.38
MOS-Struktur im
Flachbandzustand
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Flachbandspan-
nung

Abbildung 1.39
MOS-Struktur im
Anreicherungszu-

stand

Als Flachbandspannung wird das Gatepotential V; = Vg bezeichnet,
bei der das Oberfldchenpotential gleich dem Bulk-Potential wird. Mit

W(Vg =Vrg)=0. (1.158)

folgt ps = pp--

Um die Oberflichenladungen zu kompensieren, muss eine entspre-
chende negative Ladungsdichte auf dem Gate erzeugt werden. Dies
erfordert eine Spannung iiber dem Oxid:

QSS - lox - QSS

C ox Eox

AV, =-—

ox

(1.159)

Die Wirkung der Kontaktspannung wird durch eine gleich grofie Ga-
tespannung kompensiert:

Insgesamt ergibt sich damit fiir die Flachbandspannung:

(1.161)

ox

Im Folgenden soll die Ursache der Flachbandspannung nicht niher
untersucht werden. Sie soll als technologisch bedingter Parameter
angesehen werden, der u.a. die Schwellenspannung des MOS-
Transistors bestimmt.

MOS-Struktur im Anreicherungszustand (Abbildung 1.39)

&
A
S

®E® ’
@@@6® C‘f(‘\?
OO :P -
G ®O® Q;GE B
ooy FCF
Abbildung 1.39 zeigt die Situation, wenn die Gatespannung gegeniiber
dem Flachbandfall verringert wird (Vg < Vgp). Das Gate wird gegen-

iiber dem Flachbandfall negativ geladen. Locher im Substrat werden
vom negativen Gate angezogen, d.h. dass unterhalb des Gates Majori-
titstriger (Locher) angereichert werden. Das Potential an der Silizi-

[I—
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umoberfliche wird negativer als das Potential am Bulk-Kontakt
¥ <0). Die Locherdichte ist gegeniiber dem Flachbandfall angeho-

ben:

pszni~exp[£ﬂs—j> Pg - (1.162)
vr

Die MOS-Struktur verhilt sich wie die Kapazitit eines Plattenkonden-
sators mit dem Plattenabstand z,,. :

(1.163)

C(')x : flachenspezifische Oxidkapazitit, f, : Dicke der Oxidschicht.

MOS-Struktur im Verarmungszustand (Abbildung 1.40)

V>V

t()X d ,

&
&
&

%@g%

|

o
s DAON

g He

Wird die Gatespannung gegeniiber dem Flachbandzustand erhoht
(Vg>Viep), werden die Majorititstriger (Locher) vom positiven Gate
abgestoflen. Es entsteht eine Verarmungsschicht, die lediglich ioni-
sierte Akzeptorionen enthilt. Das Oberflichenpotential wird gegen-
tiber dem Flachbandzustand angehoben:

ps=ni-exp[—¢F"7]5)<pB. (1.164)
vr

Die entstehende Verarmungsschicht kann entsprechend der Raumla-
dungszone eines abrupten pn-Ubergangs behandelt werden. Oxidka-
pazitit und die Kapazitit der Verarmungsschicht sind in Serie ge-
schaltet. Fiir die MOS-Struktur ergibt sich die Gesamtkapazitit pro
Fliche zu:

Abbildung 1.40
MOS-Struktur im
Verarmungszu-
stand
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Abbildung 1.41
MOS-Struktur bei
schwacher Inver-
sion

Abbildung 1.42
MOS-Struktur bet
starker Inversion

= . (1.165)

Cl + ’
ox Csi Eox  Esi

MOS-Struktur bei schwacher Inversion (Abbildung 1.41)

_ 0 —

V> Vi

Inversionsschicht

Bei weiterer Erhohung der Gatespannung steigt das Potential der
Oberflidche weiter an.

Abbildung 1.41 zeigt die Situation fiir % > ¢.

pS:ni~exp(M]<ni, (1.166)

vr

n5=n,--exp[\—PST'¢—FJ>n,.>ps. (1.167)
T

Der Halbleiter wird an der Oberfliche n-leitend. Es kommt zu einer
Anhiufung von Minorititstrigern (Elektronen) an der Halbleiterober-
flache. Die Minorititstrigerkonzentration iibersteigt die Majoritétstri-
gerkonzentration. Man bezeichnet dies als (schwache) Inversion.

MOS-Struktur bei starker Inversion (Abbildung 1.42)

V.SV,
Inversionsschicht ¥>2,
s
£00IGIS
G F001555 8

" RLZ'

Gilt bei weiterer Erhohung der Gatespannung ¥¢ > 2¢5 so folgt
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¥s—9r
vr

(/28
vr

ns=n,~exp[ j>n,~-exp PB - (1.168)

Die Dichte der Minorititstriager (Elektronen) an der Oberfliche wird
damit groBer als die Dichte der Majorititstriager tief im Substrat. An
der Oberfldche existiert eine hochleitfihige Inversionsschicht. Dieser
Zustand an der Oberfliche wird als starke Inversion bezeichnet. Die
Gatespannung, bei der der Zustand der starken Inversion erreicht wird,
wird als Schwellenspannung Vr bezeichnet:

Vp =V (Ps =20p) . (1.169)

Gate und Inversionsschicht wirken wie Platten eines Plattenkonden-
sators. Die gemessene Kapazitit entspricht wieder der Oxidkapazitit.

1.4.3 Ladungen der MOS-Struktur, Schwellenspan-
nung fiir Vgg=0

Zunichst wird wieder der in Abbildung 1.36 schraffiert dargestellte

Bereich betrachtet. Ebenso gelte weiterhin Vgp =0. Die Schwellen-

spannung V7 kennzeichnet das Gatepotential, bei dem starke Inversi-
on einsetzt. Abbildung 1.43 zeigt die Ladungen im Fall der starken

0 0, 9%
v v
G Siegeicicy I
— g@@fé%aé)
590 .553
f—‘—_>\
‘VOX | VG

-
|

Inversion ohne Beriicksichtigung der Oxidladungen. Q’, bezeichnet
die Ladung der Inversionsschicht pro Flicheneinheit. Entsprechend
bezeichnet Q'p die Ladung in der Raumladungsschicht (Verarmungs-
ladung) und Q’; die Ladung des Gate.

Im Flachbandzustand Vi = Vg ist das Silizium feldfrei und die Inver-
sionsladung sowie die Verarmungsladung verschwinden. Aufgrund
von Oxidladungen und Kontaktpotential ist das Oxid nicht feldfrei.
Am Oxid fillt die Flachbandspannung ab (V,,, =Vgg ).

Nach Voraussetzung setzt die starke Inversion bei ¥¢=2-@r ein.

Beim Einsetzen der starken Inversion wird in erster Niherung ange-
nommen, dass die Inversionsladung vernachlissigbar ist: Q,'=0.

starke Inversion,

Schwellen-
spannung

Abbildung 1.43
Ladungen bei
starker Inversion

Verarmungs-
ladung
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Substratfaktor

Das Oberflidchenpotential fdllt an der Raumladungsschicht ab. Die
resultierende Verarmungsladung erreicht ihr Maximum und bleibt mit
zunehmender Inversion konstant, da das elektrische Feld durch die
Inversionsladung abgeschirmt wird. Die Verarmungsladung ergibt
sich aus der Theorie des einseitig abrupten pn-Ubergangs (1.17) zu:

Q'DO =Q'D(¥IS=2¢F)=_"2gsiq'NA'2¢F' (1170)

Mit dem sog. Substratfaktor

J2E5;9-N
yzﬁq_" (1.171)

Clox
vereinfacht sich der Ausdruck fiir die Verarmungsladung zu

Q'po==7Clox2PF . (1.172)

Da das Gesamtsystem ladungsneutral sein muss, wird die Verar-
mungsladung durch eine entgegengesetzte Ladung auf dem Gate
kompensiert. Diese Ladung verursacht eine Spannung am Oxid, die
sich zu der Flachbandspannung addiert:

V. (¥s =2¢F)=VFB-QC,DO =Vpg+7-2®r , (1.173)

ox

Fiir das Gatepotential bei Einsatz der starken Inversion und damit fiir
die Schwellenspannung folgt:

VT =VG(¥/S =2¢F)=V0x+2¢17
=VFB +}/'1[2¢F +2¢F

Dabei sind Vi, 2@ und ¥ technologieabhiingige Parameter.

(1.174)

Oberhalb der Schwellenspannung wird die Verarmungsladung von der
Inversionsladung abgeschirmt. Sie bleibt konstant. Die Inversionsla-
dung ergibt sich dann zu:

Q' ==Cor- (V6 -Vr). (1.175)

Das Verschwinden der Inversionsladung unterhalb der Schwellen-
spannung ist ein stark vereinfachendes aber angemessenes Modell.
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Es gilt

Q‘n~ns~e><p[fs—]- (1.176)

vr

Unterhalb der Schwellenspannung, d.h. fir ¥ < 2@r verschwindet
die Inversionsladung exponentiell mit % (schwache Inversion). MOS-
Transistoren, die im sog. Subthreshold-Betrieb betrieben werden,
nutzen die geringe Inversionsladung und bieten eine besonders hohe
Verstdrkung. Oberhalb der Schwellenspannung wichst die Inversions-
ladung exponentiell mit Ws. Das vereinfachte Modell, das natiirlich
den Subthreshold-Bereich nicht beschreibt, lautet damit:

¥ <20 :Q', =0, (1.177)

¥ >2@ + einige vy: Q', beliebig grol3. (1.178)

1.4.4 Substrateffekt, Schwellenspannung fiir Vsg>0

Es sei weiterhin Vpg =0 vorausgesetzt. Fiir die Source-Bulk-
Spannung muss gelten Vgp 20 damit sowohl der Source-Bulk- als
auch der Drain-Bulk-Ubergang gesperrt sind. Die Wirkung von Vg
kann mit folgendem Gedankenexperiment erldutert werden.

Durch eine hinreichend hohe Gatespannung Vg >V sei eine hinrei-
chend starke Inversion erreicht. Wird jetzt die Source-Bulk-Spannung
bei konstanter Gate-Source-Spannung erhoht (Vg >0), bleibt die

Inversionsschicht auf Source-Potential, d.h. die zusitzliche Spannung
fallt an der Verarmungsladung unterhalb der Inversionsschicht ab. Die
Verarmungsladung vergroflert sich betragsmiéBig. Statt (1.172) gilt
jetzt:

AQp (Vsp) ==y -C oy 2@F +Vsp . (1.179)

Die Gesamtladung des Systems muss konstant bleiben, daher verrin-
gert sich die Inversionsladung entsprechend:

40, (Vsg) =—40p(Vsp) = Q'(Vsp) = Opo

(1.180)
=7-C o (2PF +Vsp - 20 ).

Mit Q;,(VSB =0)= Cr')x(VGS —Vr) ergibt sich die reduzierte Inversi-
onsladung zu

Subthreshold-
Betrieb

Substrateffekt
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0, (Vsp) = =Coe (Vs =VP) +7-C oy (\/2¢F +Vsp =207 )
, (1.181)
-, [VGS ~Vr —7- (295 +Vgg - 2, )]
Dies ist gleichbedeutend mit
0, Vsp) = =Cor Vs = Vrg) (1.182)
mit der Schwellenspannung
VT(VSB)=VTS=VT +},(\/2¢F +VSB_\/2¢F)' (1183)
Die Schwellenspannung fiir verschwindende Substratspannung wird
zur Unterscheidung mit Vg bezeichnet:
VTO =VTS(VSB=O)=VT' (1184)
Mit (1.174) folgen:
VT0=VFB+7/"’2¢F +2¢F, (1185)
Schwellenspan-
nung mit Substrat- Vrs =Vro+7- (2@ +Vsg =720 ). (1.186)
effekt
1.4.5 Kanalstrom am Beispiel des NMOS-Transistors,
Basismodell
1.4.5.1 Triodengebiet
Triodengebiet An Hand Abbildung 1.44 soll der Strom in der Inversionsschicht, die

jetzt als Kanal bezeichnet werden soll, untersucht werden. Dazu wird
eine Gate-Source-Spannung V¢ benétigt, die eine hinreichend leitfa-
hige Inversionsschicht erzeugt. Die Inversionsladung sei iiber die sehr
geringe Kanaltiefe Axy =0 gleichmiiBig verteilt. Es gelte wie verein-
bart die Gradual Channel Approximation. Eine hinreichend kleine
Drain-Source-Spannung  Vpg >0 erzeugt eine y-Komponente der
elektrischen Feldstirke im Kanal. Generation und Rekombination
werden vernachléssigt. Es wird lediglich der Elektronenstrom in x-
Richtung im Kanal beriicksichtigt, der als reiner Driftstrom ange-
nommen wird. Locherstrom und y-Komponente des Elektronenstroms
seien vernachlissigbar. Durch den Kanalstrom ist das Potential des
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Kanals ortsabhingig Vi (x) . Am Source-Ende des Kanals ist das Ka-

nalpotential gleich dem Source-Potential. Am Drain-Ende gilt ent-
sprechendes:

Vk(y=0)=Vs, Vg (y=D=Vp, Vgkg(M =Vg(»)-Vs. (1.187)

Wegen des ortsabhingigen Potentials wird die Spannung zwischen
Gate und Kanal ortsabhiingig. Dadurch wird die Inversionsladung
ortsabhiingig. Ebenso werden die Verarmungsladung unterhalb des
Kanals und damit Q'j, ortsabhiingig. Dieser Effekt soll zunichst in
erster Niherung vernachlidssigt werden. Dies ist allerdings ein ent-
scheidender Nachteil des Basismodells.

Der Elektronenstromdichte ergibt sich als Driftstrom zu

v
J=—qp, n- VK (1.188)
dx

Aus der Inversionsladung ergibt sich die Elektronendichte unter An-
nahme einer Gleichverteilung iiber die Kanaltiefe zu:

g O (1.189)
~q - Axg

Unter der weiteren Annahme, dass der Elektronenstrom tiber die Wei-
te w des Kanals gleichverteilt ist, folgt fiir den Kanalstrom:

Cdv
1K=W'AXK'Jn=W';un'Qn'gv— (1.190)

Abbildung 1.44
Kanalstrom

Driftstrom

Elektronendichte
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Differentialglei-
chung fiir den
Kanalstrom

Sattigung des
MOS
Basismodells

In (1.182) muss die Gate-Source-Spannung durch die Gate-Kanal-
Spannung am Ort y ersetzt werden:

Vok (V) =Vgs —Vks () (1.191)

Q' () ==C'or Vs —Vrs —Vis (V)] (1.192)

Dadurch ergibt sich fiir den Kanalstrom die Differentialgleichung:

dVis

[K =—W'ﬂn'C'0x'[VGS _VTS —VKS()’)]' (1.193)

Durch Trennung der Variablen kann {iber die Kanallinge integriert
werden:

! Vbs
[1xdy==w-pt,-Clor- | Was =Vrs —Vis)-dVis. (1.194)
0 0

Unter den angenommenen Voraussetzungen ist der Kanalstrom {iber
die Liange des Kanals konstant und es folgt:

2
V2
Ig - 1==w-pt,-C' o [(Vgs =Vis) Vs ~% . (1.195)

Gemal Abbildung 1.44 ist der Drainstrom dem Kanalstrom entgegen-
gesetzt gerichtet, so dass sich fiir den Drainstrom ergibt:

2

w , \%
ID=7'ﬂn'Cox (VGS_VTS)'VDS_DZ—S - (1.196)
1.4.5.2 Sittigung des Basismodells
Nach (1.192) verschwindet die Inversionsladung fiir
Vs 2Vgs —Vrs (1.197)

Bei leitfihigem Kanal und Vpg >0 nimmt das Kanalpotential in

Richtung Drain zu. Wird am Punkt y’ die Bedingung (1.197) erfiillt,
verschwindet fiir y 2 y' der Kanal (s. Abbildung 1.45). Die Spannung

Vps —Vk (") fillt an der Raumladungsschicht zwischen Kanalende

und Drain ab. Die Elektronen des Kanals sind Minorititstriger an der
Raumladungsschicht und werden durch das elektrische Feld in Rich-
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tung Drain transportiert, so dass weiterhin ein Drainstrom fliefit. Am
Kanal liegt statt Vp die reduzierte Spannung

Vi (y)=Vs =Vgs =Vrs <Vps.,
so dass fiir den Drainstrom nach (1.196) gilt:
2
. (Vos —Vis)

w
1D=1Dsat=7'/un'cox'f (1.198)

Das Verschwinden des Kanals an der Stelle y’ wird als Pinch-Off-
Effekt oder als Sittigung bezeichnet. Die Sittigung tritt ein, wenn die
Drain-Source-Spannung die Sittigungsspannung

VDxat = VGS —VTS (1199)

libersteigt.

In diesem Fall ist gemiB (1.198) der Sittigungsstrom [, unabhin-
gig von der Drain-Source-Spannung.

VK( X ,) = vazVDS - vl).mr

M— /
~

6 B
1.4.5.3 Basis-Modellgleichungen, Kennlinien

Im Folgenden sind die Modellgleichungen fiir den stationdren
Drainstrom des NMOS-Transistors zusammengefasst:

1
},=C' '1I2'€Sl"CI'NA (1200)

ox

Vrs =Vro+ 7 (Vs +2-0¢ —\2-0r | (1.201)

Vosar =Vas —Vrs (1.202)

Abbildung 1.45
Pinch-Off-Effekt,
Sattigung

Substratfaktor

Schwellenspan-
nung

Sittigungsspan-
nung
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Verstirkungs- w ' w
faktor Bo= bty Clox =k (1.203)
Transist
ransistor gesperrt I =0 fiir Vs < Vs (1.204)

Transistor leitet

Triodenbereich
Sittigung
Typische Werte:
k, =80.12044
1%
k, =30.6044
V2

Abbildung 1.46
Ausgangskennli-
nien eines NMOS-
Transistors

fiir VGS > VTS .

2
Vb,
Vs <Vpsar: Ip = P '[(VGS ~Vrs)-Vps *TS (1.205)

B 2
Vbs >Vpsar: Ip = I psar = “g"(VGS ~Vrs) (1.206)

Der Schaltungsentwickler kann lediglich das Verhiltnis von Weite zu

Linge (%J in (1.203) variieren. Alle weiteren Parameter des Modells

sind technologisch bedingt und kénnen beim Schaltungsentwurf nicht
beeinflusst werden. k, ist der Verstdarkungsfaktor des Prozesses der

sich gemaB (1.203) als Verstirkungsfaktor eines quadratischen Tran-

. .ow .
sistors mit T =1 ergibt.

AL/mA /
g
/ 5
8t
»/.
/ wal e
6l ‘,- Sdttigung
/
Triodenbereich
. 4 4
At X . !
& | Vas/V
N ’ I
Q§ s 3
21 8 .
N g
./ 2
0 I 2 3 4
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Abbildung 1.46 zeigt das Ausgangskennlinienfeld Ip = f(Vpg) des

Basismodells fiir einen NMOS-Transistor. Die einzelnen Ausgangs-
kennlinien sind am rechten Rand durch die zugehorige Gatespannung
Vgs gekennzeichnet. Die gestrichelte Kurve trennt den Triodenbe-

reich vom Sittigungsbereich. Im Triodenbereich ist der Drainstrom
nach (1.206) quadratisch von der Drainspannung und linear von der
Gatespannung abhingig. Fir Vpg <« Vg —Vpg ist der Drainstrom

linear von V¢ abhingig.

Der MOSFET verhilt sich wie in ohmscher Widerstand dessen Wert
durch die Gate-Source-Spannung bestimmt wird (linearer Bereich). In
der Sittigung hidngt der Drainstrom nach (1.205) quadratisch von der
Gatespannung ab und ist unabhingig von der Drainspannung.

Abbildung 1.47 zeigt die Ubertragungskennlinien I = f(Vg) eines
NMOS-Transistors. Die einzelnen Ubertragungskennlinien sind para-
metriert durch die zugehorige Drainspannung Vpg . Der quadratische

Verlauf zeigt nach (1.206) das Verhalten in der Sittigung, wihrend
sich nach (1.205) im Triodengebiet ein linearer Verlauf ergibt.

0.8 lf I, /mA
071
0671
0571
0471

03+t

0271

Sdttigung

0.1t Triodengebiet

1.4.5.4 Erweitertes Modell, variable Verarmungsladung

Bei der Herleitung des Kanalstroms im idealisierten Fall in Kap.
1.4.5.1 wurde in erster Niherung von einer konstanten Raumladungs-
schicht unterhalb des Kanals ausgegangen. Tatsédchlich @ndert sich die
Raumladungsschicht, weil das Kanalpotential in Richtung Drain zu-
nimmt (vgl. Abbildung 1.44). Daraus folgt, dass die Verarmungsla-
dung in Richtung Drain zunimmt und dass dadurch die Inversionsla-

Abbildung 1.47
Ubertragungs-
kennlinien eines
NMOS-
Transistors

Erweitertes Mo-
dell des MOS
Transistors
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dung entsprechend abnimmt. Die resultierende, ortsabhingige Inversi-
onsladung erhilt man, wenn in (1.181) Vi durch Vg =Vgg(y) und
Vg durch Vgp + Vi (y) ersetzt wird:

. Vos =Vks (¥)=Vr (1207
0, =-C, - . (1.
"y (2 + Vg + Vs () - 29 )
Zur Vereinfachung wird der zweite Term in der Klammer in einer
Taylorreihe entwickelt:
Vos =Vis =Vr = 7(J2Pr +Vsg — 20 )
L -y
2 ,/24)[: +VSB ks
Mit der Definition von Vg (1.183) folgt daraus:
0 = ~Cou | Vas ~Vis ~Vrs A Vis |- (1.209)
Mit dieser Inversionsladung kann der Kanalstrom und damit der
Drainstrom entsprechend (1.194) durch Integration bestimmt werden:
w ' Vs
Ip ==k Cor- (VGS—VTS)'VDs—a"—Z~ - (1.210)
Mit o=+l 1L (1.211)
2 20p +Vgg | '
Sattigungsspan-  Als Scittigungsspannung ergibt sich:
nung v v
VDsar = of IS (1.212)
o
Sittigungsstrom  mit dem Séittigungsstrom:
I w -1 (VGS —VTS)Z (1.213)
D~ / Hy Cox a 2 . .

Basismodell und erweitertes Modell unterscheiden sich demnach
lediglich durch den Term « . Es gilt:
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1 Basismodell

I+Z—l—— erweitertes Modell (1214)

2 "2¢F +VSB

1.4.6 Verarmungstransistoren

Bei den bisher behandelten NMOS-Transistoren wurde von einer
positiven Schwellenspannung ausgegangen. Diese Transistoren beno-
tigen zum Aufbau einer Inversionsschicht eine positive Gatespannung
groBer als die Schwellenspannung. Sie werden als Anreicherungstran-
sistoren (Enhancement-Transistoren) bezeichnet. Als weitere Be-
zeichnung wird selbst-sperrend (normally-off) verwendet, weil sie
ohne auflen angelegte Gatespannung nicht leiten.

Die Schwellenspannung der MOS-Transistoren kann durch Ionen-
implantation im Kanalbereich relativ beliebig eingestellt werden.
Werden Donatoren eingebracht, kann die Schwellenspannung negativ
werden. Es entstehen selbst-leitende (normally-on) Transistoren, weil
sie ohne duBere Gatespannung (Kurzschluss zwischen Source und
Gate) einen leitenden Kanal besitzen. Sie werden als Verarmungstran-
sistoren (Depletion-Transistoren) bezeichnet, da im NMOS-Fall der
Kanal durch Anlegen einer negativen Gatespannung an Tréigern ver-
armt.

Grundsitzlich werden Verarmungstransistoren entsprechend wie An-
reicherungstransistoren modelliert. Dabei wird lediglich die Schwel-
lenspannung Vg negativ. Auf die notwendige Modifikation des Mo-
dells bei tief eindringender Dotierung mit Donatoren (vergrabener
Kanal) soll hier nicht ndher eingegangen werden.

1.4.7 P-Kanal-Transistoren

Bei p-Kanal-Transistoren sind die Vorzeichen der Dotierungen inver-
tiert (s. Abbildung 1.34). Fiir PMOS-Transistoren ergeben sich identi-
sche Modeligleichungen ((1200) - (1206) wie fiir NMOS-
Transistoren, wenn die Vorzeichen aller elektrischen GroBen (Span-
nungen, Stréme, Ladungen) invertiert werden. Damit gilt

Ipp=-IpN(VYgs.p» =Vpsp, =Vsgp, —Vrsp), (1.215)

mit Vrs.p =Vro.p —}"(\/—VSB,P +2-¢p —2-0F ) - (1.216)

Basismodell

Erweitertes Mo-
dell

Anreicherungs-
(Enhancement)-
oder
selbst-sperrender
(normally-off)
Transistor

selbst-leitender
(normally-on)
Transistor
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Kanalverkiirzung

1.4.8 Nichtideale Effekte

1.4.8.1 Kanalverkiirzung

Die Modellgleichungen (1200) — (1206) beschreiben weitgehend idea-
lisiert das stationire Verhalten des MOS-Transistors. Im Vergleich der
Ausgangskennlinie des idealen Modells (Abbildung 1.46) mit realisti-
schen Kennlinien (Abbildung 1.54) zeigt sich eine besonders auffal-
lende Abweichung gegeniiber gemessenen Kennlinien in der Sitti-
gung.

Waihrend das ideale Modell einen von Vp¢ unabhidngigen Sittigungs-

strom voraussagt (1.206), zeigt das realistische Modell einen mit
Vpg linear ansteigendem Sittigungsstrom.

In Abbildung 1.45 erkennt man, dass an der Raumladungszone zwi-
schen Drain und dem Ende des Kanals die Spannung
Vs =Vpsar =Vps —(Vgs = Vrs) abfillt. Wird Vg erhoht, erweitert
sich die Raumladungszone und die Kanallinge 1 wird entsprechend
reduziert.

Bei Erhohung von Vpg bleibt die Spannung am Kanal unverindert
die Sittigungsspannung Vp,, . Wird der Kanal vereinfachend als

ohmscher Leiter angesehen, ergibt sich fiir den Drainstrom bei Kanal-
verkiirzung Al <</ :

l 1

Al
IDS(I_AI):'E'IDJ’[U —_—I‘E—'IDS[U z(l-('T]'IDSw. (1217)

Dieser Effekt wird als Kanalverkiirzung bezeichnet. Der lineare An-
stieg der Ausgangskennlinien legt eine lineare Abhingigkeit der Ka-
nalverkiirzung von Vp¢ nahe:

ATIzl'VDs. (1.218)

Damit ergibt sich ein einfaches Modell der Kanalverkiirzung fiir den
Sittigungsstrom:

B

> (Vs = Vs ) -(1+A-Vpg). (1.219)

Ips = Ipsy (14 A-Vpg) =
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ID

- >
A Vo

In Abbildung 1.48 ist der Verlauf der Ausgangskennlinie in der Sitti-
gung gemil (1.219) dargestellt. Extrapoliert man den linearen Bereich

der Kennlinie, ergibt sich bei Vpg =17 der Schnittpunkt mit der

Vps -Achse. A entspricht damit der Early-Spannung beim bipola-

ren Transistor. Der Parameter A ist offensichtlich von der Kanallidnge
abhingig, da sich die Verkiirzung des Kanals durch die Erweiterung
der drainseitigen Raumladungszone bei kurzen Kanilen stirker aus-
wirkt.

1.4.8.2 Kurzkanaleffekt

Unter den Kanalenden wird die Verarmungsladung teilweise durch die
Raumladungszone der Source- und Drainiiberginge gebildet (vgl.
Abbildung 1.44). Dieser Teil der Verarmungsladung, wird nicht von
der Gate-Spannung beeinflusst und hat demnach keinen Einfluss auf
die Schwellenspannung. Die Schwellenspannung Vyo wird damit

entsprechend reduziert.

Der Substratfaktor ¥ nimmt ebenso mit abnehmender Linge ab, weil

der Einfluss der Substratspannung auf die Verarmungsladung, die die
Schwellenspannung bestimmt, abnimmt. Die Abbhingigkeit der
Schwellenspannung von der Kanallinge zeigt beispielhaft Abbildung
1.49. Neben physikalisch begriindeten Modellen zur Beriicksichtigung
des Kurzkanaleffekts haben sich einfache heuristische Modelle der
folgenden Form bewihrt, wenn deren Parameter anhand von Messun-
gen gewonnen werden:

1 1
VTO(I)::VTO (10) (;—Ej.a/‘r7 (1220)

11
y()=7r(l) (rgjm,y. (1.221)

Abbildung 1.48
Ausgangskennli-
nie unter der Be-
riicksichtigung der
Kanallingenmo-
dulation

Kurzkanaleffekt

Heuristische-
Modelle
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Abbildung 1.49
Schwellenspan-
nung in Abhén-
gigkeit von der
Kanalldnge /

Abbildung 1.50
Zum Effekt
schmaler Kanile

Abbildung 1.51
Variation Schwel-
lenspannung in
Abhingigkeit von
der Kanalweite

Vi /V

0,8

0,2
Ny,

| I T Z

0,5 1 2 /um

1.4.8.3 Effekt schmaler Kanile

Abbildung 1.50 zeigt einen Querschnitt eines MOS-Transistors in
Richtung der Kanalweite. Der Stromfluss ist demnach senkrecht zur
Bildebene. Entgegen der eindimensionalen Theorie weitet die Verar-
mungsladung sich auch lateral unter das Feldoxid aus. Diese zusitzli-
che Verarmungsladung erhoht die Schwellenspannung (s. Abbildung
1.51). Der Anteil der zusitzlichen Ladung wird relativ gréBer, wenn
die Weite des Kanals abnimmt. Ein entsprechendes Verhalten zeigt
der Substratfaktor. Wie fiir den Kurzkanaleffekt lassen sich heuristi-
sche Modelle entsprechend (1.220) und (1.221) angeben.

Gate

S
§

AV, /V

Ny

0,27

0,1+
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1.4.8.4 Beweglichkeitsreduktion

Wegen Kristallfehlern am Ubergang zwischen Silizium und Gateoxid
wird die Beweglichkeit der Ladungstriger an der Oberfliche reduziert.
Die Beweglichkeitsreduktion wird stirker, wenn die Ladungstriger
aufgrund einer hohen Gatespannung und daraus resultierender hoher
vertikaler Feldstirke zur Oberfliche hingezogen werden. Eine einfa-
che Beschreibung dieses Effekts liefert folgendes Modell fiir die Be-
weglichkeit:

Hno
M, = . (1.222)
" 146 (Vs Vi)
Am Kanalende ist die Driftfeldstirke wegen der geringeren Inversi-
onsladung hoher, da der Kanalstrom iiber die Kanalldnge konstant ist.
Insbesondere in der Sittigung werden hohe Feldstirken erreicht. Fiir
hohe Driftfeldstirken (>10* V/em ) wird jedoch die Driftgeschwin-

digkeit der Elektronen begrenzt (Geschwindigkeitssattigung). Die
maximale Geschwindigkeit von Elektronen im Bulkmaterial betrigt

etwa v, ~10’ cm/s . Ein einfaches heuristisches Modell fiir die

n,max
Geschwindigkeitssittigung ergibt sich mit

Hno
=— 0 (1.223)
H 146, |V,
Dabei gilt
Vps fiir Vps <Vpeurs
Vi, ={ DS ‘.J.Y DS Dsat> (1.224)
Vpsar fir Vpg >Vpgar-
Beide Effekte werden hiufig zusammengefasst mit
Y Po (1.225)

T14 0 (Vs —Vr0) + 01 V|
1.4.8.5 Temperatureffekte

Das Verhalten von MOS-Transistoren wird wesentlich von der Tem-
peratur beeinflusst. Ein Grund hierfiir ist die Temperaturabhdngigkeit
der effektiven Beweglichkeit ¢ . Es wird oftmals die folgende Nihe-

rung verwendet:

Beweglichkeitsre-
duktion

Geschwindigkeits-
sdttigung

Temperaturabhin-
gigkeit
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Temperaturabhin-
gigkeit der
Schwellspannung

Subthreshold-
Strom

Abbildung 1.52
Subthreshold-
Strom

u(T):,u(To)-(%J_ (1.226)

mit 7Ty: Raumtemperatur (300 K), 7: Temperatur in K, o =1,5..2.

Eine Temperaturerhthung um 100°C bewirkt somit eine Verringe-
rung der Beweglichkeit und damit auch des Drainstroms um etwa
40%.

Die Schwellenspannung weist ebenfalis eine Temperaturabhingigkeit
auf:

Vro (T)=Vro(To)+(T -To)-or, (1.227)
or, ==1..=3mV /K fiir NMOS Si-Gate-Transistoren,
ar, =+l...+3mV /K fir PMOS Si-Gate-Transistoren.

Beim NMOS-Transistor bewirkt demnach bei steigender Temperatur
die Beweglichkeit eine Abnahme des Drainstroms, die Schwellen-
spannung eine Zunahme des Drainstroms. Bei niedrigen Gatespan-
nungen dominiert die Schwellenspannung, der Drainstrom nimmt also
zu. Bei hohen Gatespannungen dominiert die Beweglichkeit, der
Drainstrom nimmt damit ab. Bei mittleren Gatespannungen kompen-
sieren sich beide Effekte.

1.4.8.6 Schwache Inversion

Nach der bisherigen Theorie verschwindet der Drainstrom des
NMOS-Transistors, wenn die Gatespannung kleiner oder gleich der
Schwellenspannung ist. Tatsichlich wird entsprechend Abbildung
1.52 ein geringer Strom gemessen, der in der schwachen Inversion der
Si-Oberfldche unterhalb des Gates begriindet ist und der als Subthres-
hold-Strom bezeichnet wird. Der Subthreshold-Strom ist insbesondere
von grofler Bedeutung fiir Anwendungen niedriger Spannung und
niedriger Leistung.

Vi A"

GS

Wegen der niedrigen Triigerdichte bei schwacher Inversion tiberwiegt
der Diffusionsstrom den Driftstrom, da letzterer proportional der Tri-
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gerdichte ist. Da der Kanalstrom wegen der vernachlissigten Rekom-
bination divergenzfrei ist, ist der Dichtegradient der Elektronendichte
im Kanal konstant und es gilt:

@ _ n0)—n()

1.228
W Z (1.228)

Unter der Annahme, dass die Elektronendichte iiber die Kanaldicke
xc konstant ist, folgt mit

n(0) = Npo exp(ﬁj,
%

T (1.229)
Y-V
n(l)= np0 exp[—s—i)
vr
und der Einsteinrelation D,, =y, vy :
dn
Ipst==q-w-xc-fhy v —=
Yy
2
~ -V
:q._miﬂn.xc.vr.ﬁ_.exp ﬁ 1_exp DS (1230)
I NA vr vr

= -exp(ﬁ—]{l—exp[_vm Il
vr vr

Die Gate-Spannung weicht nur geringfiigig von der Schwellenspan-
nung ab:

VGS =VTS —AVGS (1231)

Die Anderung der Gate-Spannung ergibt sich aus der Anderung der
Verarmungsladung dadurch, dass ¥g =2@p —A¥s [ A¥:

AV =
Cox Cox (1'232)
__r _A¥s
Cox 2 (2¢F)

Es folgt mit (1.232) und (1.231):

2C,, - 2®Pp

Vo =2Pp —A¥ = 2P + (Vgs =Vrs)  (1.233)

Subthreshold-
Strom
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Abbildung 1.53
Subthreshold-
Strom

und damit mit (1.230):

* Voo = V- -V
Ipsr=1 'exp[%pp J'e"p[( GS TS)]{I—exp(iﬂ
vr m-vr vr

Vs =V, —
m'vT VT

_r
2C,, - 2Pp

mit m =

Der Faktor m liegt groBenordnungsmiBig zwischen | und 2. Bereits
fiir geringe Drainspannung Vpg >100mV ist der Subthreshold-Strom

unabhingig vonVpg . Die exponentielle Abhingigkeit des Subthres-

hold-Stroms von der Gate-Source-Spannung zeigt Abbildung 1.53 fiir
unterschiedliche Substratspannungen. Etwa 60 mV Anderung der
Gate-Source-Spannung ergibt eine Anderung des Subthreshold-
Stroms um eine Gréfenordnung. Beim Entwurf digitaler Schaltungen
muss beriicksichtigt werden, dass aufgrund des Subthreshold-Stroms
im Aus-Zustand nicht unzuléssig hohe Leckstrome entstehen.

10° A ID.ST/A

1041
107+ V!V
1081 0 |1 3

1007 |

100 1

1.4.8.7 MOSFET-Abbruch
Durchbruch des Gate-Oxids: Bei Uberschreiten der Durchbruchfeld-

stirke des Gate-Oxids von etwa 6-10° V/em wird das Gateoxid und
damit der Transistor bleibend geschidigt. Wegen moglicher Defekte
im Oxid, die die Durchbruchfeldstirke reduzieren, wird mit einem

Sicherheitsfaktor von etwa 3 gerechnet, so dass 2-10° V/ecm zuldssig
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sind. Dies ergibt bei einem Gateoxid von 50nm Dicke eine zuléssige
Gatespannung von 10V.

Avalanche-Abbruch: Bei hoher Drain-Source-Spannung kann es zur
Avalanche-Generation in der Raumladungszone am Drain kommen.
Die dabei entstehenden und in das Substrat injizierten Locher konnen
das Potential des Substrats in der Nihe des Source-Ubergangs so an-
heben, dass der Source-Ubergang Elektronen in das Substrat injiziert.
Die Wirkung des lateralen npn-Transistors, der durch die beiden be-
nachbarten n-Gebiete von Source und Drain gebildet wird, kann den
Abbruch-Effekt zusitzlich verstiarken.

Punch-Through: Bei kurzen Transistoren (<lum) weitet sich die
RLZ des Drain-Ubergangs bei hohen Drain-Source-Spannungen iiber
die gesamte Kanalldnge aus. Bei Beriihrung mit der RLZ des Source-
Ubergangs wird die Barriere zwischen Source und Drain vollstindig
abgebaut, und es treten sehr hohe Strome zwischen Drain und Source
auf.

A 2

L L | 1

D —

40 5 0 8.0 A

) VOLTS (LIN) 10 DV
DS

1.4.9 Dynamisches GroBsignalmodell des MOS-
Transistors

Das GroBsignalmodell wird der Ubersichtlichkeit halber im Folgenden
hierarchisch aufgebaut. Das Gate-Kanal-Modell beschreibt die eigent-
liche Transistorfunktion der Bildung und Steuerung des Kanalstroms
und der damit verbundenen Ladungen bzw. Kapazititen. Das Gate-
modell wird in ein dufleres Modell eingebettet, das die parasitire Wir-

Avalanche-
Abbruch

Punch-Through

Abbildung 1.54
Ausgangskennli-
nienfeld BSIM3

Gate-Kanal-
Modell,

dufleres Modell
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Abbildung 1.55
AuBeres Modell
mit parasitiren
Effekten

kung der Source- und Draingebiete beschreibt. Im dufleren Modell (s.
Abbildung 1.55) sind folgende Effekte beriicksichtigt:

Ceso. Capo Uberlappkapazititen zwischen Gate und Source-
bzw. Draingebiet

Cssa , Cpsa Sperrschichtkapazitit pro Bodenfliche von Source-
und Draingebiet

Csst, Cpst. Sperrschichtkapazitidt pro Liange des Umfangs von
Source und Drain

Ds, Dp pn-Ubergang von Source und Drain (Sperrstrome)

Rs, Rp Bahnwiderstand von Source und Drain

Die Sperrschichtkapazititen von Source und Drain werden in einen
Boden- und einen Umfanganteil aufgeteilt. Hierdurch werden die
unterschiedlichen Kapazititswerte, die durch die inhomogene Dotie-
rung verursacht sind, berticksichtigt.

Gate-Kanal-Modell

0 [

Das Gate-Kanal-Modell (Abbildung 1.56) beschreibt den Drainstrom
gemdB dem quasistationdren Modell (1.200) - (1.206). Gate-, Kanal-
und Verarmungsladungen sind arbeitspunktabhiingig und werden als
spannungsabhiingige Kapazitidten beschrieben. Abbildung 1.57 zeigt
qualitativ die Abhingigkeit der Kapazititen von der Gate-Source-
Spannung fiir konstante Drain-Source-Spannung. Fiir V5 < Vg ist der
Transistor gesperrt und im Anreicherungszustand. In diesem Fall ist
lediglich die Gate-Bulk-Kapazitit Cgp = C,, wirksam. Im Sittigungs-
bereich (0 <Vgg —Vyg <Vpg) ist eine Inversionsschicht vorhanden,

die mit Source leitend verbunden ist. Es sind nun die Kapazititen Cgs
und Cgg wirksam. Im Triodenbereich ist der Kanal auch mit Drain
leitend verbunden. Somit treten die zusiitzlichen Kapazititen Cgp und
CDB auf.
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: SB\' Sf‘?& ]\CDB

C , Sperrbereich Sdttigungsbereich Triodenbereich

1.5 Kleinsignal-Ersatzschaltbild des MOS-
Transistors

Fiir hinreichend niedrige Frequenzen ergibt sich das Kleinsignalmo-
dell des MOS-Transistors aus der Reihenentwicklung des stationéren
Drainstroms. Die Vorgehensweise ist entsprechend wie beim Klein-
signalmodell des Bipolartransistors:

iD:gm'vGS+gmB'VBS+gDS‘VDSy (1.235)

mit

Em

=[ olp ) (1.236)
WV

Abbildung 1.56
Gate-Kanal-
Modell

Abbildung 1.57

Spannungsabhin-
gigkeiten der Ka-
pazititen des Ga-
te-Kanal-Modells

Ubertragungsleit-
wert (Steilheit)
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Substratsteilheit [ dlp |, alp |, (1.237)
EmB BVBS aVSB , .
Ausgangsleitwert ol
D 1
- ) 1.238
§DS (aVDS J ( )

Soll das Kleinsignalmodell fiir hohere Frequenzen giiltig sein, werden
Sperrschichtkapazititen, parasitire Kapazititen, Gatekapazititen und
Bahnwiderstinde des dufieren Modells und des Gate-Kanal-Modells
hinzugefiigt. Die nichtlinearen Kapazititen werden dabei jeweils
durch ihren Wert im Arbeitspunkt ersetzt. Abbildung 1.58 zeigt das
vollstindige Kleinsignalmodell des MOS-Transistors. Zur Vereinfa-
chung sind in der Abbildung parallelgeschaltete Kapazititen zusam-
mengefasst.

Fiir Kleinsignalanwendungen wird der MOS-Transistor in der Regel
im Séttigungsbereich betrieben. Es soll daher lediglich das Kleinsig-
nalmodell im Séattigungsbereich untersucht werden. Unter Beriicksich-
tigung der Kanallingenmodulation ergibt sich der Drainstrom nach
dem Basismodell gemaB (1.219) zu

2
Ips I%'(VGS ~Vrs) (1+4-Vps ).

Kleinsignalpara- Daraus folgt fiir die Kleinsignalparameter:

meter des MOS
Transistors ol
! V ~Vre YU+ A-Vpe)
[3‘/05 Gs —Vrs) DS (1.239)
= B(Ves —Vrs)=+2B-Ip
dlp ),_[ dlp | IVrs,
(1.240)
Y
~ B(Vos — Vg )—tee = 4.
B(Vss TS)Z_ Vo 120, X &m
mit P S— (1.241)
2- Vg + 20

gDS=/l'1D (1242)
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S
(1.240) zeigt, dass das Bulk-Potential ebenso wie das Gatepotential
den Drainstrom steuert, wobei der Faktor ) im Bereich gréBenord-

nungsmifBig um 0,1 liegt. Bei integrierten Schaltungen kann die An-
steuerung iiber den Bulk-Kontakt, der auch als Back-Gate bezeichnet
wird, wegen des gemeinsamen Bulk-Kontakts aller Transistoren nicht
genutzt werden.

In der Regel liegt Bulk auf einem festen Potential. Liegt Source eben-
falls auf festem Potential, ist g,p unwirksam. Ist das Source-

Potential jedoch wie z.B. beim Sourcefolger variabel, kann g,z nicht
vernachlissigt werden.

1.6 Frequenzverhalten des MOS-Transistors

Entsprechend wie beim Bipolartransistor wird die Transitfrequenz als

Abbildung 1.58
Kleinsignal-
Ersatzschaltbild
des MOS-
Transistors

Back-Gate

Transitfrequenz

die Frequenz bestimmt, bei der die Kurzschlussstromverstirkung des MOS Transis-

betragsmiBig zu 1 wird. Abbildung 1.59 zeigt das aus Abbildung 1.58
abgeleitete Kleinsignalersatzschaltbild. Dabei wurden die Bahnwider-
stinde und die Substratkapazititen vernachldssigt. Der Ausgangsleit-
wert gpg ist wegen des Kurzschlusses unwirksam. Eingangs- und

Kurzschluss-Strom ergeben sich damit zu:

lin = joX(Cgs +C6p)-Vgs » (1.243)

I = &m " VGs - (1.244)

Die Bedingung fiir die Transitfrequenz lautet:

tors
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féz‘. Em 2G5 - (1.245)
f’ﬂ ’jZﬂ"fT'(CGS +CGD)'VG_S’
Damit ergibt sich die Transitfrequenz zu:
Em
fr= . (1.246)
2r- (CGS + CGD)
G iin ?GD
o - ! .
Abbildung 1.59 h
Kleinsignalersatz-
gm.‘_)
schaltbild zur o
L

Transitfrequenz

Bestimmung der Vs T Cos 1

o

In der Regel kann die Gate-Drain-Kapazitit gegeniiber der Gate-
Source-Kapazitit vernachlédssigt werden. Wird die Gate-Source-
Kapazitiat mit der Oxidkapazitit abgeschitzt

Cgs = Cpp-w-1 (1.247)
ergibt sich mit (1.239) und mit (1.203):

_B-Wgs =Vrs) _ Vs —Vrs)
278 Cop " w1 2712 '

fr (1.248)

Die Transitfrequenz ist demnach umgekehrt proportional zum Quadrat
der Kanallinge. Fiir hochfrequente Anwendungen sollten daher Tran-
sistoren minimaler Linge verwendet werden.

Bei einer mittleren z4000m2/Vs ergibt sich fiir einen Transistor
der Gatelinge [/=2um bei einer effektiven Gatespannung

Vis —Vrs =1V eine abgeschitzte Transitfrequenz fr =~ /,6GHz .



1.7 Literatur

1.7

[1.10]
[1.11]
[1.12]
[1.13]
[1.14]
(1.15]
[1.16]

[1.17]

Literatur

Berkner, J.: Kompaktmodelle fiir Bipolartransistoren. Expert
Verlag, Renningen, 2002

Beaufy, R; Sparkes, J.J.: The Junction Transistor a Charge
Controlled Device, ATEJ., 13, Oct. 1957, pp. 310-324

Gummel, H.K., Poon, H.C.: An Integral Charge Control
Model of Bipolar Transistors. Bell Tech. J., May-June 1970

Taur, Y., Ning, T.H.: Fundamentals of Modern VLSI Devices.
Cambridge University Press,1998

Sze, S.M.: Physics of Semiconductor Devices. John Wiley &
Sons, 1981

Hoffmann, K: VLSI-Entwurf. R. Oldenbourg Verlag, 1993

Baker, R.J., Li, HW., Boyce, D.E.: CMOS Circuit Design.
Layout, and Simulation, IEEE Press, 1998

Muller, R.S., Kamins, T.1.: Device Electronics for Integrated
Circuits. John Wiley and Sons, 1986

Till, W.C., Luxon, J.T.: Integrated Circuits: Materials, De-
vices, and Fabrication. Prentice Hall, 1982

Liou, J.J., Ortiz-Conde, A., Garcia-Sanchez, F.: Analysis and
Design of MOSFETs. Kluwer Academic Publisher, 1998

Gray, P.R.,, Meyer, R.G.: Analysis and Design of Analog
Integrated Circuits. John Wiley and Sons, 1993

Cheng, Y., Hu, Ch.: MOSFET Modeling & BSIM3 User’s
Guide. Kluwer Academic Publisher, 1999

Neamen, D.A.: Electronic Circuit Analysis and Design, Ir-
win, 1996

Engl, W.L. (ed.): Process and Device Modelling. North-
Holland, 1985

Neamen, D.A., Semiconductor Physics & Devices. Irwin,
1997

Johns, D.A., Martin, K.: Analog integrated circuit design.
John Wiley & Sons, New York, 1997

Moschwitzer, A., Lunze, K.: Halbleiterelektronik. Verlag
Technik, Berlin, 1988



82

1 Modelle ausgewéhlter Halbleiterbauelemente

[1.18]

[1.19]

[1.20]

[1.21]

[1.22]
[1.23]
[1.24]
[1.25]

Tsividis, Y.: Operation and Modelling of the MOS Transis-
tor. McGraw-Hill, New York, 1987

Roulston, D.: Semiconductor Devices. McGraw-Hill, New
York, 1990

Antognetti, P., Massobrio, G.: Semiconductor Device Model-
ing with SPICE. McGraw-Hill, New York, 1988

Getreu, 1.: Modelling of the Bipolar Transistor. Elsevier,
Amsterdam, 1978

http://www.ansoft.com, SIMPLORER 6 SV
http://www.cadence.com, PSpice, V9.1
http://www.linear.com, LTSpice

http://www.pspice.com, Spice-Modelle



83

Kapitel 2

Grundschaltungen und Schaltungskonzepte

von Rainer Laur

Aufbauend auf den in Kapitel | beschriebenen Halbleiterbauelemen-
ten und deren Modelle, werden im Folgenden analoge und digitale
Grundschaltungen und Schaltungsmodule behandelt, die in den fol-
genden Kapiteln als Bausteine eingesetzt werden. Bei den digitalen
Modulen und Grundschaltungen wird der Schwerpunkt nahezu aus-
schlieBlich auf CMOS-Schaltungen gelegt. Dies ist in der Bedeutung
der CMOS-Schaltungen in der digitalen Schaltungstechnik begriindet.
Bei den analogen Schaltungskomponenten werden bipolare und
CMOS-Realisierungen weitgehend gleichberechtigt behandelt.

2.1 Einstufige Grundschaltungen zur Klein-
signalverstirkung mit Widerstandslast

Ohmsche Widerstinde sind wegen ihres hohen Flichenaufwands als
Lasten bei Verstirkerschaltungen in integrierten Schaltungen in der
Regel ohne Bedeutung. Sie werden durch aktive Lasten ersetzt. Im
Folgenden sollen die grundsitzlichen Eigenschaften der Verstdirker-
Grundschaltungen jedoch beispielhaft mit ohmschen Lasten unter-
sucht werden.

Fiir Transistoren als dreipolige Bauelemente ergeben sich, wenn sie
als verstirkende Zweitore verwendet werden sollen, drei technisch
relevante Anordnungen. Dabei gilt einschrinkend, dass der bipolare
Transistor wegen der unsymmetrischen Eigenschaften lediglich im
Vorwirtsbetrieb eingesetzt werden soll. Beim MOS-Transistor kénnen
Source und Drain wegen der iiblichen Symmetrie ausgetauscht wer-

analoge und digi-
tale Grundschal-
tungen

Eigenschaften der
Verstirkergrund-
schaltungen
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den. Abbildung 2.1 zeigt die drei Grundschaltungen fiir den
Bipolartransistor.

iy i i i
- o — 4—o
Abbildung 2.1 | ] t | B
Grundschaltungen Ve | Ve Veg / Ves
des bipolaren ' i | &r
Transistors M 1 £ M v , s v
Emitter-Grundschaltung Basis-Grundschaltung

Kollektor-Grundschaltung

Da beim MOS-Transistor der Substrat- oder Bulkanschluss in der
Regel nicht als Signalklemme genutzt werden kann, ergeben sich
entsprechend:

¢ Source-Grundschaltung,
¢ Gate-Grundschaltung,

¢ Drain-Grundschaltung.

2.1.1 Gleichstrom - Arbeitspunkt

Gleichstrom Ar- Der Transistor wird in einem definierten Gleichstrom-Arbeitspunkt
beitspunkt betrieben. In integrierten Schaltungen steht zumeist nur eine Versor-
gungsspannungsquelle zur Verfiigung. Die gewiinschten Gleichgréfien
miissen daraus durch geeignete Quellenschaltungen gewonnen wer-

den.

Abbildung 2.2 zeigt in a) die Einprigung des Basisgleichstroms iiber
einen Basisvorwiderstand. Wegen Vgp =0,7V im vorwirts-aktiven

Betrieb, ergibt sich fiir den erforderlichen Basiswiderstand bei festzu-
legendem Basisstrom:

_Vec =V _ Vec -0V

R
d Ip Ip

2.1

Fiir den Kollektorstrom folgt entsprechend dem vereinfachten Ebers-
Moll-Modell I = ¢ -Ig. Damit kann die gewiinschte Kollektor-

Emitterspannung iiber den Kollektorwiderstand eingestellt werden:
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- Vor —
Re = Vece =Vee _Vec=Vee 2.2)
Ic Br-1p

Abbildung 2.2
Einstellung des
Gleichstromar-
beitspunkts

a: Basisstrom,

b: Basispotential
bzw. Basis-
Emitterspannung

In Abbildung 2.2, Bild b) wird das Basispotential eingeprigt. Wegen
Br > 1 folgt fiir den Emitterstrom:

1E=Ic+18=(ﬂp+1)'13zlc (23)
Der vorgegebene Kollektorstrom und der gewiinschte Emitterwider-

stand legt das erforderliche Basispotential fest:

VB =VBE+1E'RE z‘0.7‘/"1‘10'RE, (24)
VCE zVCC —IC(RC +RE). 2.5)

Der Spannungsteiler Rj,R, wird durch den Basisstrom Iy belastet.
Der Querstrom [ wird so gewihlt, dass die Belastungsabhingigkeit

des Basispotentials und ebenso der Leistungsverbrauch minimiert
wird. Eine geeignete Wahl ist /[y =k-Ig mit k =3..10. Daraus ergibt

sich fiir den Spannungsteiler:

Vg 07V+Ic-Rg 0.7V+Ic-Rg

Ry = , 2.6
2 kI k-Ig Lol @0
Br
1=_VCC;VB, .7)
(k+1)Ig

In beiden Fillen sind die SignalgroBen (v;, v,) den GleichgréBen
liberlagert und miissen geeignet ein- und ausgekoppelt werden.
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NMOS-
Verstirkerstufe

Abbildung 2.3
Source-
Grundschaltung

Arbeitsgerade

Im Folgenden soll ein sinnvoller Gleichstrom-Arbeitspunkt vorausge-
setzt werden, wobei dessen Einstellung nicht untersucht werden soll.
Die entsprechenden Schaltungen werden durch Gleichspannungs- oder
Gleichstromquellen mit Innenwiderstand beschrieben. Dabei bilden
die idealen Gleichspannungsquellen einen idealen Kurzschluss und
die idealen Stromquellen einen idealen Leerlauf fiir die Signalgrofen.
Interessant sind nur noch die KleinsignalgroBen. Dabei wird das
Kleinsignalverhalten der Transistoren durch die in Kap. 1 dargestell-
ten Kleinsignal-Ersatzschaltungen beschrieben.

2.1.2 Emitter- und Source-Grundschaltung

Am Beispiel der einfachen NMOS-Verstirkerstufe mit Widerstands-
last in Abbildung 2.3 soll das Prinzip der Kleinsignalverstirkung an
Hand des Kennlinienfeldes erldutert werden.

“ VDI)
I, (A)
1,=(Vyp-Vis) /R,

8107

610

410+~

2107+

Es sei darauf hingewiesen, dass MOS-Verstiarker Schaltungen mit
Widerstandslast bedeutungslos sind. Die Kennlinie des Widerstandes

Vap =V
Ip(Vps) =200 =VDS
Rp

wird als Arbeitsgerade bezeichnet. Fir eine vorgegebene Gate-
Source-Spannung Vé;s im Arbeitspunkt ergibt sich der Arbeitspunkt
im Ausgangskennlinienfeld im Schnittpunkt von Arbeitsgerade und
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Ausgangskennlinie: AP’: Vés =3V, Vbs =3,0V, I‘D =0,2mA im
Beispiel.
Eine Anderung der Eingangsspannung um Av; =+0,2V ergibt eine

Anderung der Ausgangsspannung um Av, =-0,4V . Das Verhiltnis

der Anderung der Ausgangsspannung zur Anderung der Eingangs-

spannung ist die Spannungsverstirkung, die in diesem Beispiel Spannungsverstir-
Ay, kung

B Avi

wenn man den MOS-Transistor, wie in Abbildung 2.4 dargestellt,

durch sein GroBsignal-Ersatzschaltbild ersetzt, und das resultierende

System nichtlinearer Netzwerkgleichungen mit iterativen Verfahren
numerisch 16st. Fiir den einfachsten Fall (Transistor in Sittigung ohne

Ay

= -2 betrigt. Ein entsprechendes Ergebnis erhélt man,

Kanalverkirzung mit [ =£2"—-(VGS —-VTO)Z, niedrige Signalfre-

quenz ohne Beriicksichtigung von Kapazititen, keine Effekte hoherer
Ordnung) ergibt sich die Knotengleichung fiir den Ausgangsknoten:

v _ , 2
Vop —Vps A"o-—ﬂ—"—'(VGNAv,-—VTo) -0, (28
Rp 2

die fiir Av; =0V nach Vl')s und fiir Av; =+0,2V nach Ay, gelost

werden kann. In diesem sehr einfachen Fall kann die resultierende
Gleichung explizit gelost werden:

Av, =Vpp —Vps —Rp -—’;l(vgs ~Vpo —A;)? (2.9)

VDD

Abbildung 2.4
D GrolBsignal-
Ersatzschaltbild
der Source-
Grundschaltung

R
I'+4i,
o —0

in(Vs Vs Vss

V. _'+4y.
GS i '
Vs +4v,

O

© R
Fir Av; < Vés —Vro kann Gleichung (2.9) in einer Taylorreihe ent-
wickelt werden:
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verzerrungsfreie
Verstarkung

Kleinsignalanalyse

Abbildung 2.5
Kleinsignal-
Ersatzschaltung
der Source-
Grundschaltung

Avy =Rp - B (Vs =Vro—Av;)- Ay,
=Rp-B,(Vos —Vro)-Av; = Rp - g - Av;, (2.10)
mit g, = B, (Vs —Vro)-
Es resultiert ein linearer Zusammenhang zwischen Ausgangs- und

Eingangsspannung, wenn die Reihe nach dem linearen Glied abgebro-
chen werden kann. Fiir die Spannungsverstarkung folgt dann:

A, = Av,
Av;

1

~=Rp-g. @2.11)

Da Beziehung (2.9) eine nichtlineare Funktion Avg(Av;)ist, ist die

Ausgangsspannung gegeniiber der Eingangsspannung verzerrt. Nur
fiir hinreichend kleine Eingangs-Signalspannungen kann der lineare
Zusammenhang gemif Gleichung (2.10) vorausgesetzt werden. Eine
verzerrungsfreie Verstidrkung setzt demnach kleine Signalspannungen
voraus.

Im dynamischen Fall und unter Beriicksichtigung von Effekten hohe-
rer Ordnung ergibt sich statt Gleichung (2.8) ein System von nichtli-
nearen Differentialgleichungen, dessen Losung einem Schaltungssi-
mulator tiberlassen werden sollte.

2.1.2.1 Kleinsignalanalyse (AC-Analyse) der Source-
Grundschaltung

Bei der Kleinsignalanalyse wird von hinreichend kleinen Signalgro-
Ben ausgegangen, so dass die lineare Approximation entsprechend
(2.10) giiltig ist. Die Bauelemente werden durch ihre Kleinsignal-
Ersatzschaltbilder (vgl. Kap. 1.2.7, 1.3.5, 1.5) beschrieben. Gleich-
strom- und Gleichspannungsquellen sind unwirksam. Die resultieren-
den Kleinsignalnetzwerke konnen mit der Methode der komplexen
Wechselstromrechnung untersucht werden.

1
/;\gmvcs !

LY a
. .

o - . . —

o o

O

V.

i

Die in Abbildung 2.5 dargestellte Kleinsignalersatzschaltung ergibt
sich aus dem Schaltbild der Source-Grundschaltung in Abbildung 2.3,
wenn das Transistorsymbol durch die Kleinsignalersatzschaltung des
MOS-Transistors in Abb. 1.58 ersetzt wird. Hierbei wird allerdings im
Beispiel zunichst von niedrigen Signalfrequenzen ausgegangen, wes-
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halb sidmtliche kapazitiven Effekte vernachlédssigt werden. Zudem
werden die Bahnwiderstinde vernachldssigt. Da die Gleichspan-
nungsquelle signalmiBig einen Kurzschluss bildet, ist der Drainwi-

derstand Rp mit dem Bezugspotential verkniipft. Die Ausgangsspan-

nung v, ergibt sich zu
Vo ==8m Vi (Rpll mpg). (2.12)

Beriicksichtigt man, dass in der Regel rpg > Rp gilt, folgt fiir die
Spannungsverstirkung der Source-Grundschaltung

A =22=~_Rp-g,. 2.13)
Vi

Das Ergebnis stimmt demnach mit Beziehung (2.11) iiberein.

Wegen der hohen Impedanz des Gateoxids bei niedrigen Frequenzen
ergibt sich fiir den Eingangswiderstand der Source-Grundschaltung:

r=—>oco. (2.14)
Fiir den Ausgangswiderstand folgt aus Abbildung 2.5
r,=Rpllrps =Rp. (2.15)

2.1.2.2 Kleinsignalanalyse (AC-Analyse) der Emitter-
Grundschaltung

Abbildung 2.6 zeigt das Prinzip der Emitter-Grundschaltung ohne
Beriicksichtigung der Erzeugung des Arbeitspunktes. Wird das Tran-
sistorsymbol durch das Kleinsignalersatzschaltbild des Bipolartran-
sistors ersetzt, ergibt sich das in Kapitel 2.1.2.1 dargestellte Kleinsig-
nal-Ersatzschaltbild der Verstirkerstufe.

Spannungsverstar-
kung der Source-
Grundschaltung

Emitter-
Grundschaltung

Abbildung 2.6
Prinzipielle Emit-
ter-
Grundschaltung
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Abbildung 2.7 —
Kleinsignalersatz- 8nVaE b
schaltung der Teg R, v,
Emitter-
Grundschaltung

Eigenschaften der
Emittergrund-
schaltung:

hohe Spannungs-
verstirkung,

hohe Stromver-
stiarkung,

sehr hohe
Leistungsverstir-
kung,

moderater
Eingangs-
und

Ausgangs-
widerstand

Entsprechend wie in Kapitel 2.1.2.1 ergibt sich fiir die Kleinsignalver-
stdrkung mit

Vo ==8m Vi *(Rc Il 7cE) (2.16)
wegen rcp > R
vO
Av=v—z—RC-gm. (2.17)
i
Ein- und Ausgangswiderstand ergeben sich entsprechend zu
1
n=—, (2.18)
8BE
T =Rc | rce =Rc. (2.19)

Fiir Kurzschluss am Ausgang ergibt sich die maximale Stromverstér-
kung (Kurzschlussstromverstirkung) zu:

A= 8nVBE _g (2.20)

Die maximale Leistungsverstirkung ergibt sich fiir Leistungsanpas-
sung am Ausgang zu:

Po|_1 1 1
A =Pol=2A —A~—g -R--fB. 221
Ppi2v214ngCﬁf (2.21)
Beispiel: /¢ =1mA, f; =100, Vec =5V, VéE=VCTC,
7 1 _
Re==CC ~25kQ, g, ~-5=~39-102ms,
21 Vr
By
A, =—gm Rc=-97,5, n="L~26kQ, 1, =R ~2,5Q,
&m
Po

Aizﬁf =100, Ap=

1
zzgm'RC'ﬂf =2438

i
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2.1.2.3 Emitter-Grundschaltung bei mittleren Signalfre-
quenzen, die Miller-Kapazitit

Die Beziehungen (2.16) bis (2.19) legen eine Darstellung des Klein-
signal-Ersatzschaltbilds ~ der  Emitter-Grundschaltung ~ gemaB
Abbildung 2.8 nahe, wobei in der Abbildung die Kollektor-Basis-
Kapazitit und die Emitter-Basis-Kapazitit des Transistors beriicksich-
tigt wurden. Fiir den Strom i-gc ergibt sich mit A,/ >> 1; A, <0:

icge = J@ Coe (vit1 A, 1v,)
= jo-Coe 1 A, 1,

Die Kapazitit Cp. belastet demnach den Eingang wie eine um den

. (2.22)

Faktor |AV I groBere Kapazitit

Cy =|A| Ce » (2.23)
die als Miller-Kapazitiit bezeichnet wird. Eine zu Abbildung 2.8 &dqui-
valente Ersatzschaltung unter Verwendung der Miller-Kapazitt ist in
Abbildung 2.9 dargestellt.

lcpe Cac f
Tt o
v 8sE T Coe C)i Ay, Vo

|

v

O » l O

Die Millerkapazitit am Eingang ist Ursache fiir das Tiefpassverhalten
der Verstirkerstufe. Da in integrierten Schaltungen grofere Kapazita-
ten sehr flichenaufwendig sind, wird hiufig der Millereffekr zur Ver-

groBerung des Effektes von Kapazititen genutzt.

i ]
! L

/7 \\ ‘A
V[ L r’ T"*Cw v tvo
v
S

2.1.3 Kollektor-Grundschaltung, Emitterfolger

Abbildung 2.10 zeigt die Prinzipschaltung der Kollektor-
Grundschaltung. Durch Inspektion der Schaltung kann deren Klein-

Miller-Kapazitit

Abbildung 2.8
Kleinsignalersatz-
schaltung der
Emitter-
Grundschaltung
fiir mittlere Fre-
quenzen

Millereffekt

Abbildung 2.9
Zu Abbildung 2.8
dquivalente Er-
satzschaltung mit
Miller-Kapazitit
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Abbildung 2.10
Prinzipschaltung
der Kollektor-
Grundschaltung

signalverhalten niherungsweise vorausgesagt werden. Da der Transis-
tor vorwirts-aktiv betrieben wird, ist die Basis-Emitterspannung
naherungsweise konstant (Vgg =0,6..0,7V ). Die Emitterspannung
und damit die Ausgangsspannung folgt der Eingangsspannung mit
niherungsweise gleicher Amplitude. Die Schaltung wird daher auch
als Emitterfolger bezeichnet. Fiir die Kleinsignal-Spannungsver-
stirkung folgt offensichtlich:

A =-%=1. (2.24)

Tatsdchlich ist die Spannungsverstirkung geringfiigig kleiner 1, da
mit zunehmendem Basispotential der Basisstrom und damit die Basis-
Emitterspannung zunehmen.

l; Q R, lVE,+ Vo
L

Die Kurzschlussstromverstirkung entspricht offensichtlich der Klein-
signal-Stromverstirkung des Transistors:

A= B . (2.25)

Damit folgt fiir die Leistungsverstirkung bei Anpassung:

1 1 1
P=5Av~§Aizzﬁf. (226)

A
Der Kleinsignalstrom durch den Emitterwiderstand ergibt sich wegen
A =l zu ip= 1:—’ = Bf -i;. Der Kleinsignal-Eingangswiderstand
wird damit sehr hoch:

n=P; Rg. (2.27)

Der Ausgangswiderstand wird von der Impedanz der Signalquelle am
Eingang bestimmt. Durch Kleinsignalanalyse ergibt sich, wenn die
Impedanz der Signalquelle mit Ry bezeichnet wird:

r = R+ Vg R, . (2.28)
By
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Wegen der hohen Stromverstirkung wird der Ausgangswiderstand in
der Regel deutlich kleiner als der Emitterwiderstand Ry und damit

sehr viel kleiner als der Eingangswiderstand sein:

T, ;. (2.29) Emitterfolger
Impedanzwandler
Der Emitterfolger wird daher oft als Impedanzwandler verwendet.
Beispiel: Ic =1mA, ,Bf =100, Rp =0,5kQ, Eigenschaften der
. v Kollektor-Grund-
rgg =—— = f; I -2,6kQ schaltung:
8BE Ic
Keine Spannungs-
A, =1, ]Azl zﬁf =100, Ap =100, verstirkung,
ni=PBf-Rg =50kQ, r, <Rp =0,5kQ <, hohe Strom- und
Leistugs-
. verstirkung,
2.1.4 Basis-Grundschaltung
Abbildung 2.11 zeigt die Prinzipschaltung der Basis-Grundschaltung. h‘.’ger 'f‘“(gia“gs'
Die Eingangsspannung liegt wie bei der Emitter-Grundschaltung zwi- wicers anA,
schen Emitter und Basis, allerdings mit umgekehrtem Vorzeichen. Die gennger Aus-
gangswiderstand

Ausgangsspannung fillt am Kollektorwiderstand ab. Die Spannungs-
verstiarkung entspricht damit derjenigen der Emitterschaltung, aller-
dings ohne die Phasendrehung um 180°:

A, =Rc gp. (2.30)

Die Kurzschlussstromverstirkung entspricht offensichtlich der Strom-
verstirkung ¢ des Transistors:

|Al=a; <1. (2.31)

Fiir die Leistungsverstirkung folgt damit:

1 1 1

A ZEAV'EAingm'Rc. (232)
Der Ausgangswiderstand stimmt wieder mit dem der Emittergrund-
schaltung iiberein:

r, =~ Re. (2.33)

Eine Kleinsignalanalyse liefert fiir den Eingangswiderstand nihe-
rungsweise:

=—. (2.34)
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VCC
Abbildung 2.11 Rc
Prinzipschaltung E x °C
der Basis- Vs V.
Grundschaltung &8 Vi cs TV
v B v
Eigenschaften der “ T °

Emittergrund-
schaltung:

hohe Spannungs-
und
Stromverstiarkung,

sehr hohe
Leistungs-
verstirkung,
moderater Ein-
und Ausgangswi-
derstand

Abbildung 2.12
Kaskadenschal-
tung

direkte Kopplung

Die Basisschaltung zeichnet sich durch eine hohe Spannungs- und
Leistungsverstirkung, durch einen mittleren Ausgangswiderstand und
einen sehr niedrigen Eingangswiderstand aus. Da der Miller-Effekt
nicht wirksam ist, ist die Grenzfrequenz der Basis-Grundschaltung
deutlich hoher als die der Emitter-Grundschaltung. Sie wird daher
trotz ungiinstiger Eingangsimpedanz insbesondere fiir Hochfrequenz-
verstirker eingesetzt.

2.2 Zweistufige bipolare Kleinsignal-
verstirker

Reicht eine Verstirkerstufe nicht aus, werden mehrere Verstirkerstu-
fen unter Beachtung der Anpassung hintereinandergeschaltet. Dabei
diirfen die Arbeitspunkte der einzelnen Stufen sich nicht beeinflussen.

.
Ve, +V,

v
o

Die gleichstrommiBige Entkopplung der einzelnen Stufen iiber Kop-
pelkondensatoren ist wegen der erforderlich hohen Kapazititen in
Mikroelektronikschaltungen nicht zu realisieren. In der Kaskaden-
schaltung in Abbildung 2.12 wird dieses Problem durch direkte Kopp-
lung der beiden Stufen gelost. Die Kaskadenschaltung besteht aus
jeweils einem npn- und einem pnp-Verstirker in Emitter-
Grundschaltung. Das Ausgangssignal des npn-Verstirkers dient als
Eingangssignal des pnp-Verstirkers. Der Lastwiderstand der ersten
Stufe liefert gleichzeitig die Basis-Emitterspannung der zweiten Stufe.
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Fiir die Spannungsverstirkung der Kaskadenschaltung ergibt sich
unter der Bedingung, dass ry,, >> R.,:

Ay =8miRc1-8m2Rea - (2.35)

Bei der Darlington-Schaltung in Abbildung 2.13 ist das Prinzip der
direkten Kopplung in idealer Weise realisiert. Beide verschalteten
Transistoren kdnnen als ein Transistor aufgefasst werden, der als Dar-
lington-Transistor bezeichnet wird.

,
Vg +v,

o —0

Fiir den Kollektorstrom I'C des Darlington-Transistors ergibt sich mit
B> 1
Ic=Bi-Ig+A-Brlp=Pi-Bylg=F 1g. (236

Der Darlington-Transistor verhlt sich demnach wie ein Transistor mit
extrem hoher Stromverstirkung

B =B B, 2.37)
allerdings bei doppelter Basis-Emitterspannung:
Uge =Upgpi +UpEa- (2.38)

Eine Kleinsignal-Untersuchung des Darlington-Transistors ergibt
folgende Kleinsignalparameter:

R Tt 2.39

8T8 Vp 2vg 239)
I

'~ 2.40

3
8ce zE'gcm- (2.41)

Darlington-
Transistor

Abbildung 2.13
Darlington-
Schaltung mit
npn-Transistoren
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pnp-Darlington-
Transistor

Abbildung 2.14
pnp-Darlington-
Transistor

Abbildung 2.15
Idealisierte Span-
nungs- und
Stromquelle

Eine entsprechende Funktion zeigt der in Abbildung 2.14 dargestellte
pnp-Darlington-Transistor. Die Schaltung verhilt sich wie ein pnp-
Transistor mit der hohen Stromverstirkung

ﬂ' = ﬁpnp 'ﬂnpn . (2.42)

Da in bipolaren integrierten Schaltungen lediglich pnp-Transistoren
als laterale Transistoren mit niedriger Stromverstirkung zu realisieren
sind, ist die Schaltung von besonderer Bedeutung, wenn hochverstir-
kende pnp-Transistoren erforderlich sind.

2.3  Quellenschaltungen

Betriebsspannungen integrierter Schaltungen werden gemil Spezifi-
kation nur innerhalb von Toleranzgrenzen festgelegt. In digitalen
Schaltungen gilt zumeist: Vpp =5V £ AVpp mit AVpp =+10%. In

analogen Schaltungen ist die Betriebsspannung oft in Grenzen frei
withlbar. Stréme sind stark von toleranzbehafteten Parametern und
diese wiederum stark von der Temperatur abhingig. Haufig miissen
daher innerhalb von Schaltungen Spannungs- und Stromquellen hoher
Konstanz verfiigbar sein, deren Eigenschaften den in Abbildung 2.15
dargestellten idealen Quellen nahe kommen.

i gﬁ
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2.3.1 Konstantspannungsquellen, Referenzspan-
nungsquellen

Wihrend bei digitalen Schaltungen in der Regel enge Toleranzgrenzen
fiir die Betriebsspannung vorgeschrieben sind, kénnen analoge Schal-
tungen hdufig mit unterschiedlichen Betriebsspannungen versorgt
werden. Das macht genaue und stabile Referenzspannungsquellen
erforderlich. Idealfall ist eine Quelle mit einer von Temperatur und
Betriebsspannung unabhingigen Leerlaufspannung mit verschwin-
dendem Innenwiderstand.

Als einfache Spannungsquelle kann der in Abbildung 2.16 dargestellte
Vse-Multiplizierer verwendet werden.

~ A

Bei geeigneter Dimensionierung des Spannungsteilers, so dass
I =1Ic> 1p> Ipgilt, und bei hinreichend hoher Stromverstirkung

des Transistors gilt mit guter Ndherung:

Rl +R2

Vour =VaeUc)- = const . (243)

Mit zunehmendem Strom / iibernimmt der Kollektorstrom /- den

zunehmenden Stromanteil. Der Strom /I durch den Spannungsteiler

bleibt weitgehend unverindert und die Ausgangsspannung bleibt da-
mit ndherungsweise konstant.

Tatséchlich ergibt der ansteigende Kollektorstrom eine Erhohung des
Basisstroms und damit einen Anstieg der Spannung am Spannungstei-
ler und der Ausgangsspannung. Ein Maf dafiir, wie stark sich die
Stroménderung auf die Ausgangsspannung auswirkt, ist der differen-
tielle Ausgangswiderstand:

_WVour _ Nour _ Ri+Ry Ve

r.. =
Ml dlc R, dlI¢
_ R1+R2.L _ R1+R2.‘_/7;

Ry, &nm R, I¢

(2.44)

Vpe-Multiplizierer

Abbildung 2.16
VpeMultiplizierer
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Bandgap-
Referenzspan-
nungsquellen

Abbildung 2.17
Prinzip der Band-
gap-Referenz-
schaltung

Ein erwiinschter niedriger Innenwiderstand ergibt sich nur auf Kosten
eines hohen Stromes /.. Dies bedeutet eine hohe Verlustleistung. We-
sentlicher Nachteil der Vz—Multiplizierer-Schaltung ist allerdings die
Temperaturabhédngigkeit der Basis-Emitterspannung zu etwa -2mV/K.

Bandgap-Referenzspannungsquellen besitzen diesen Nachteil nicht.
Im dedizierten Arbeitspunkt verschwindet deren Temperaturkoeffi-
zient. Gemi Prinzipschaltbild in Abbildung 2.17 wird eine Spannung
mit positivem Temperaturkoeffizient ( K - Vr ) mit einer Spannung mit
negativem Temperaturkoeffizient (Vgg) addiert. Die Konstante K

wird so gewihlt, dass der Temperaturkoeffizient der resultierenden
Summe der Spannungen verschwindet:

d(Vgg +K-Vr)

mV
= (-2+K+0,085)—=0. 2.45
- ( Vag (2.45)

Daraus folgt K = 23,5 womit sich fiir Vgg = 0,65V die Referenzspan-
nung

Vref =Vpe +K-Vp =1,25V (2.46)

ergibt. Dieser Wert entspricht naherungsweise dem Bandabstand von
Silizium. Daher wurde auch die Bezeichnung Bandgap-Referenz-
spannungsquelle fiir diese Schaltung gewihlt. Bei stiarker physikali-
scher Ableitung der Referenzspannung zeigt sich, dass der Zusam-
menhang mit dem Bandabstand begriindet ist.

VCC

- Var o

Generator Verstiirker

V., K VRef=VBE+KVT
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VR EF

Abbildung 2.18 zeigt eine Realisierung einer Bandgap-Referenz, die
auch fiir CMOS-Schaltungen geeignet ist, da die beiden als Dioden
geschalteten Bipolartransistoren durch Substrattransistoren dargestellt
werden konnen. Bei idealem Operationsverstdrker mit hoher Verstir-
kung verschwindet dessen Eingangsspannung und es folgt:
h_ R’ . (2.47)
L R

%
Mit der Niherung fiir den Strom einer Diode [ = I -exp(V—D) folgt

T
bei gleichen Transistoren (Ig; = /g7 )
I R
V3 =VBE1_VBE7 ZVT'IH—L=VT'[H—‘2— (248)
} I R,
und es ergibt sich die Referenzspannung
Vs
Vrer =Vpp1+ Ry 1 =Vpp + Ry -
3 (2.49)

R, Ry
=V +—=-Vr-In—==Vpp + K V.
BEL R T R, BE1 T

Dies entspricht Gleichung (2.46) und die Konstante K wird mit

k=R R (2.50)
Ry R

bestimmt (siehe auch Abschnitt 5.4)

2.3.2 Konstantstromquelle, Stromspiegel

Stromquellen werden hiufig als sogenannte Stromspiegel realisiert.
Dabei wird z.B., wie in Abbildung 2.19 dargestellt, mit einem Wider-

Abbildung 2.18
Realisierung einer
Bandgap-
Referenzschaltung
mit Operationsver-
stirker

Stromspiegel
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Abbildung 2.19
Prinzip eines
Stromspiegels

Abbildung 2.20
Einfacher Strom-
spiegel mit Bipo-

lartransistoren

stand eine Stromreferenz erzeugt, die eine stromgesteuerte Stromquel-
le ansteuert. Die gesteuerte Quelle besitzt einen hohen Innenwider-
stand. Damit ist der Strom durch die Last weitgehend spannungsunab-
hingig. Die Last belastet den Referenzstrom nicht. Der Referenzstrom
erscheint gespiegelt am Ausgang der gesteuerten Quelle.

E{Rd‘ ‘/CC

L Lastelement)

@ R (beliebiges

R I,

O Ipgr ﬂki —eo
Lr

R

IREF

Eine einfache Realisierung dieses Prinzips ist in Abbildung 2.20 dar-
gestellt. Der variable Widerstand R; symbolisiert eine variable Last,
die mit einem konstanten Strom versorgt werden soll. Wegen des
Early-Effekts von T ist der Ausgangswiderstand begrenzt. Die Tole-
ranzen der Transistoren, die Basisstrome [, und /5, sowie der begrenz-
te Ausgangswiderstand von T fithren zu einer Abweichung vom Ide-

alfall [Cg zIREF'

V REF

Der Strom /. kann um den Faktor n vergrofert werden, wenn die
Emitterfliche von 7. um den Faktor n vergroBert wird, oder besser,
wenn n zu T, identische Transistoren parallelgeschaltet werden.

Erhdlt 7, einen Emitterwiderstand R, (Widlar-Schaltung, Abbildung
2.21) ergibt sich durch Stromgegenkopplung eine ErhShung des Aus-
gangswiderstands. Steigt auf Grund des Early-Effekts (Anstieg des
Kollektorpotentials von T:) Ic; an, wird durch den Spannungsabfall an
R: die Basis-Emitterspannung an 7; reduziert, was der Stromzunahme
entgegenwirkt.
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Y
H Abbildung 2.21
! Widlar-
I,y Stromspiegel
T
In guter Niherung gilt, wenn das Basispotential von 7 als konstant
angenommen wird
AVcg
Aoy ~—E2—¢, -AVgps.
IcE
Mit AVBE2 = AIEZ . RE = A]CZ . RE ergibt sich
AV,
Alp, =—-g, R A, .
Tee
Damit folgt fiir den Ausgangsstrom:
AV,
Algy =~ ———CE2___ @2.51)
(1+8m Re) rce
Es ergibt sich ein gegeniiber der einfachen Schaltung deutlich grofe-
rer Innenwiderstand: Innenwiderstand
der Widlar-Quelle
AV,
r=—CE2 < (1+g, -Rg) rck (2.52)
Alcy

Wegen Vgpy, =Vgg, —Ig,-Rgp ist bei gleicher Transistorgrofe

Iy <Icy. Durch VergroBerung der Emitterfliche von 7: kann dieser
Effekt kompensiert werden.
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Abbildung 2.22
Wilson-
Stromspiegel

Innenwiderstand
der Wilson-Quelle

4 REF V cc

7
R
! ger t
R,
Y I
|
|
I I

Eine weitere Verbesserung des Innenwiderstands ergibt die Wilson-
Schaltung entsprechend Abbildung 2.22.

Erhoht sich z.B. aufgrund von Lastinderungen das Kollektorpotential
von T bleibt Vg konstant. Es gilt V., =V,, =V, und
Vcel =Vgga +Vge3 . Wegen der hohen Stromverstirkung der identi-

schen Transistoren bleibt gz, ndherungsweise unveridndert und es gilt
Icy = I3 = I¢y = Iggp - Fir die Anderung des Kollektorstroms von

Tranststor 2 folgt
Alcy =Algy+Alcy =-Alc +Alcs

und Alc3 =2-Alcq, da Al = Al,. Daraus resultiert:

B
Alcy =—fF -Acy+AVe3 - 8cE3 =——2F*'Nc3 +AVe3 - 8ck -

Der Innenwiderstand der Wilson-Quelle ergibt sich mit fr >> I zu:

AVC3 ﬂf‘j IBF
r=—==14+45=|.r = Iy . 2.53
v ( S ) TeEs = S IeEs (2.53)

Dies entspricht einer Erhdhung des Ausgangswiderstands gegeniiber
der einfachen Stromspiegelschaltung um einen Faktor von etwa
50..75.

Die untersuchten Stromspiegelschaltungen konnen entsprechend mit
MOS-Transistoren realisiert werden. Abbildung 2.23 zeigt dies fiir
den einfachen Stromspiegel.
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Vs Voo ©
L per 1
R, R,
1, *
| M, M, |+
—H |<" Vo
r' 2

Fiir den Referenzstrom gilt hier

1 1 2
Irer :E'(VDD_VGS)ZE'ﬂ'(VGS =Vr) (144 Vgs)

Mit dem Widerstand R; wird der Referenzstrom eingestellt. Bei ge-
gebener Dimensionierung von Transistor 7; bestimmt der Referenz-
strom die Steuerspannung Vg, die wiederum den Drainstrom des
zweiten Transistors festlegt. Fiir den Fall, dass beide Transistoren
gleich sind, gilt niherungsweise Iggr =1, . Uber die Dimensionie-

rung der Transistoren kann das Verhiltnis von Spiegel- zu Referenz-
strom eingestellt werden:

Ao Wil (2.54)
Irerp WL

Wegen der Kanallingenmodulation hat der Transistor 7; einen endli-
chen Ausgangswiderstand. Daraus resultiert der /nnenwiderstand der
Quelle entsprechend zu dem der Bipolarschaltung:

L =Ips- (255)

Nachteilig gegeniiber der Bipolarschaltung ist, dass die minimale
Ausgangsspannung erheblich groBer ist. Es gilt:

Vo > Vomin = Vpsar- (2.56)

da sonst M, im Triodengebiet betrieben wird. Die minimale Aus-
gangsspannung des Stromspiegels in MOS-Technologie liegt bei-
spielsweise im Bereich von 1V, wihrend sie bei der Bipolarschaltung
der erheblich niedrigeren Sittigungsspannung von etwa 150mV ent-
spricht.

Abbildung 2.23
Einfacher NMOS-
Stromspiegel

Innenwiderstand
des NMOS-
Stromspiegels
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Durch Spiegeln der Schaltung und durch Verwendung von PMOS-
Transistoren kann ein am Bezugspotential liegender Verbraucher mit
Konstantstrom versorgt werden (Abbildung 2.24).
VI)I)
M, E > M,
Abbildung 2.24
PMOS-
Stromspiegel
Rl,
vi,
MOS-Wilson- Entsprechend der Bipolarschaltung ldsst sich mit einer MOS-Wilson-
Stromquelle Stromquelle (Abbildung 2.25) ein deutlich hoherer Innenwiderstand
realisieren. Die Gate-Source-Spannung von M, ist gleich der Drain-
Gate-Spannung von M,. Eine Erhéhung des Ausgangsstromes [, be-
wirkt eine VergroBerung der Gate-Source-Spannung von M,. Dies
fiihrt zu einer Verkleinerung der Gate-Source-Spannung von M;. Da-
mit wird der auslosenden Ursache entgegengewirkt.
Eine Kleinsignalberechnung des Innenwiderstandes ergibt:
% =1Ds3° 8ml DS (2.57)
? Vrer Voo
Ligr 4 L,
Abbildung 2.25 L M
NMOS-Wilson- ' e M
Stromquelle | I—I
. -
M, e M,
A

2.4 Einstufige CMOS-Verstirker

Wegen der platzaufwendigen Widerstinde werden MOS-Verstirker
lediglich mit aktiven Lasten realisiert. Im Folgenden sollen lediglich
einige grundlegende CMOS-Verstirker betrachtet werden.
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?Vee

MP
VGSP,D——I:ﬂ TV
DSP
.
v,

In Abbildung 2.26 ist als aktive Last eine PMOS-Stromquelle darge-
stellt. Die konstante Gate-Source-Spannung ergibt einen niherungs-
weise konstanten Drainstrom, solange der Transistor gesittigt ist. Die
Schaltung kann als Ausschnitt der Stromspiegelschaltung in
Abbildung 2.24 betrachtet werden. Der Quellenstrom ist in Abbildung
2.27 als Funktion der Drain-Source-Spannung dargestellt. In der Sitti-
gung verhilt sich die Quelle wie die rechts dargestellte Ersatzstrom-
quelle. Der Innenwiderstand der Quelle ergibt sich als der Kehrwert
des Ausgangsleitwerts des Transistors.

r‘ >

IVGSP'VTP| IVDSPI
In Abbildung 2.28 wird die Stromquelle als Last einer Source-
Grundschaltung  verwendet. Das  resultierende  Kleinsignal-

Ersatzschaltbild ist im unteren Teil der Abbildung fiir den Fall der
Sittigung beider Transistoren dargestellt. Damit ergibt sich fiir Aus-
gangsspannung und Spannungsverstirkung:

Emi Vi

v, =— s (2.58)
8ps1 T 8ps2

Ay =——8m (2.59)
8ps1 T 8ps2

Mit den Niherungen fiir die Kleinsignalparameter des MOS-
Transistors

21,

Em =T «, > 8bs z}"ln
m Vs -Vr

folgt fiir die Spannungsverstirkung:

Abbildung 2.26
PMOS-
Stromquelle als
aktive Last

Abbildung 2.27
Kennlinie des
Quellenstroms der
PMOS-
Stromquelle,
Ersatzschaltbild in
der Sittigung

Kleinsignalpara-
meter des MOS-
Transistors
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2-1p 1
Ay | = ~ . (2.60)
(Vs =Vr)-A-Ip  JIp
Die Spannungsverstirkung nimmt demnach mit abnehmendem Strom
zu. Eine besonders hohe Verstirkung ergibt sich bei Ubergang in den
Bereich des Subthreshold-Stromes.
Abbildung 2.28
Source- Vee
Grundschaltung
mit Strom- Vi IH M, 1
quellenlast, 8ps2
resultierendes . &
Kleinsignal- ' v
Ersatzschaltbild D_—_'k- M, Vipsi+v, V.l @ &uV | |8psi lvu
Vcsz'*"’.'l !:] A )y y
Fiir niedrige Frequenzen ist die Eingangsimpedanz der Source-
Grundschaltung wegen des isolierten Gates sehr hoch. Bei hoheren
Frequenzen bewirkt die Gate-Kapazitit eine Reduktion der Eingangs-
impedanz. Fiir die Ausgangsimpedanz ergibt sich bei niedriger Fre-
quenz gemdB Ersatzschaltbild:
1
r, = ———. (2.61)
8ps1t 8ps2
2.5 Differenzverstirker
Zwei beliebige Signale v;, v, konnen eindeutig gemidB Gleichung
Differenzsignal, (2.62) in ein Differenzsignal vp und ein Gleichtaktsignal v zerlegt
Gleichtaktsignal werden:
v, +V,
Vp =V, —V,, Vo =—=. (2.62)
2
Abbildung 2.29 v, o—rol
Schaltsymbol des v
Differenzverstir- i D —0
kers l v
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Aufgabe eines Differenzverstirkers, dessen Schaltsymbol in
Abbildung 2.29 gezeigt ist, ist eine hohe Verstirkung des Differenz-
signals vp unabhidngig vom Gleichsignal v¢ und eine moglichst gerin-
ge Verstirkung des Gleichtaktsignals. Das Ausgangssignal ergibt sich
zu

V, = AVD ‘Vvp + AVC Ve - (2.63)

Die Differenzverstirkung Ayp soll im Vergleich zur Gleichtaktverstiir-
kung Avc moglichst groB sein. Das Verhiltnis

D _ eMRR =10%..10° (2.64)
Ayc

wird als Gleichtaktunterdriickung (Common Mode Rejection Ratio,
CMRR) bezeichnet, die im Idealfall méglichst groB sein sollte.

Differenzverstirker sind fiir die monolithische Integration besonders
geeignet, weil benachbarte Elemente auf einem Chip in ihren Parame-
tern gut {ibereinstimmen, wihrend die Absolutwerte der Parameter
iiber eine Charge erheblich streuen konnen (Tracking). Zudem haben
benachbarte Elemente auf einem Chip bei geeigneter Anordnung eine
nahezu identische Temperatur. Temperatureffekte konnen damit als
Gleichsignale aufgefasst werden, die hinreichend unterdriickt werden.

Geringe Parameterabweichungen gleicher benachbarter Elemente sind
nicht zu vermeiden. Diese Unsymmetrien fithren zu einer Ausgangs-

spannung V, #0 fir v, =0. Als Eingangs-Offset-Spannung Vos
wird die Spannung bezeichnet, die am Eingang fiir V, =0 erforder-
lich ist.

2.5.1 Bipolarer Differenzverstirker

2.5.1.1 GroBsignalverhalten

Der Differenzverstirker ist meist nach dem in Abbildung 2.30 gezeig-
ten Prinzip aus zwei Transistoren mit gekoppelten Emittern aufgebaut.
Es soll zunidchst das GrofBsignalverhalten des Differenzverstirkers
betrachtet werden. Dabei wird von genau gleichen, idealen Transisto-
ren (z.B. Is; = Is; = [), gleichen Kollektorwiderstinden sowie einer

idealen Konstantstromquelle ( Rz — 0 ) ausgegangen.

Gleichtaktverstir-
kung,
Differenzverstir-
kung

Gleichtaktunter-
driickung

Eingangs-Offset-
Spannung
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Abbildung 2.30
Prinzipschaltung
eines bipolaren
Differenzverstér-
kers

VEE

Die Transistoren werden im aktiven Bereich betrieben Fiir die Basis-
Emitterspannung gilt jeweils:

I I,
Var =V In=E5, Vg =V In=2. (2.65)
N N

Mit der Kirchhoffschen Maschengleichung
V1 +Vpg =Vgea +V2 =0
gilt

I
Vp =V, =V, =Vpg Vg2 = Vo -1n1£. (2.66)
Cc2

Der Quellenstrom /g teilt sich auf beide Emitterstrome auf:
1
IEE =—(1E1+152)=———-'(1C1+1C2). (267)
a5
Die Gleichungen (2.66) und (2.67) konnen nach den Kollektorstrémen

gelost werden:

ar-1 ae-1
f EE - S EE (2.68)

[Cl ‘——v ’ 1C2 - N
1+exp(——D] 1+exp[—D-]
vr vr
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Die grafische Darstellung der Kollektorstrome als Funktionen der
Differenzeingangsspannung findet sich in Abbildung 2.31. Im Inter-
vall =V <Vp <Vr sind diese Funktionen weitgehend linear.

linearer Uber-
tragungsbereich

Vb
Die Ausgangsspannungen berechnen sich zu
o1
r1EE
Vol :VCC —I¢y 'RC =VCC —RC T N
1+ exp[——Dj
vr
(2.69)
oy lgg
Voo =Vec —1Ic2 Re =Vec ~Re ———F—~ -
VD
1+exp(—]
vr
Daraus folgt fiir die Differenzausgangsspannung:
-V
Vop =V =Vya =@ Igg -tanh| —2 |- R (2.70)
2-Vr

Fiir Vp =0 ist die Ausgangsspannung V5 =0. Somit ist eine direkte
Ankopplung weiterer Differenzverstirkerstufen ohne Ubertrager oder
Koppelkapazititen moglich. Fiir |VD| < Vr ergibt sich nach Abbildung

2.31 ein lineares Ubertragungsverhalten.

2.5.1.2 Kleinsignalverhalten

Die Kleinsignalverstdrkung kann durch Differentiation der Ausgangs-
spannungen in den Gleichungen (2.69) und (2.70) im Arbeitspunkt
bestimmt werden.

Durch nachfolgende Uberlegung ergibt sich ein Vergleich mit der
Emittergrundschaltung und damit ein einfacherer Weg fiir die Be-
stimmung der Kleinsignalverstirkung.

Abbildung 2.31
Kollektorstrome
als Funktionen der
Differenzein-
gangsspannung
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Verstiarkung des
Differenzverstir-
kers

Gleichtaktverstir-
kung

Gleichtaktunter-
driickung (CMRR)

Bei reiner Gegentaktansteuerung (Vp 20, Ve =0, vy =-v, = %VD)

bleibt das Emitterpotential konstant. Jeder Zweig wirkt wie eine Emit-
tergrundschaltung mit der Verstdrkung

1
=——£'Rc'gm, (271)

1V
2 Vl

Ayp =2L

VD

v.=0 v.=0

die der Hilfte der Verstirkung der Emitter-Grundschaltung entspricht.
Wird der Differenzausgang verwendet, verdoppelt sich die Verstir-
kung.

Bei reiner Gleichtaktansteuerung (Vp =0, Ve #0, vi=vy=v(¢)
wird das Emitterpotential Vy wegen Vg = const. um v¢ angehoben
(vg =vc). Der zusitzliche Strom iiber Rgg verteilt sich auf beide
Transistoren:

. . [ v
icy ~ico = % ~ TR Igsg : (2.72)

Aus der Ausgangsspannung Vv, = —ic R folgt die Gleichtaktver-

stdrkung
R
Ayp =-2L c (2.73)
Ve VD_O 2- REE
und damit die Gleichtaktunterdriickung
1
CMRR =|¥D) - Ryp g =~ Rep —EE->1.  (274)
ve 2-Vr

2.5.1.3 Differenzverstirker mit aktiver Last

Bei Widerstandslast sind fiir geringe Verlustleistung und hohe Ver-
stirkung groBe Widerstinde erforderlich, die viel Platz bendtigen.
Verwendet man hingegen eine Stromspiegelschaltung aus zwei glei-
chen Transistoren als aktive Last (siche Abbildung 2.32), ergibt sich
ein erheblich geringerer Platzbedarf.
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VEE

Bei Vernachlissigung des Early-Effekts und unter Annahme einer
hinreichend hohen Stromverstirkung von T; und T3, folgt aus Sym-
metriegriinden ic; = —ic, . Daraus ergibt sich die Ausgangsspannung

. . . . VD
Vo =ip R = (icy =igp ) Ry =20y Ry "Z'RL'gm'*z—-

Damit folgt fiir die Spannungsverstirkung:
AVD = 8m 'RL . (275)

Offensichtlich liegen die Ausgangsleitwerte der Transistoren 7, und
T, kleinsignalmiBig parallel zum Lastwiderstand. Unter Beriicksichti-
gung des Early-Effekts dieser beiden Transistoren wird die Span-
nungsverstirkung zu:

Ayp = Em - (2.76)
8CE4 Y 8cE2 Y
Ry

2.5.2 CMOS-Differenzverstirker

Der bipolare Differenzverstirker aus Abbildung 2.32 kann direkt in
eine CMOS-Schaltung iibersetzt werden. Die resultierende Schaltung
ist in Abbildung 2.33 dargestellt.

Setzt man jeweils identische Transistorpaare M;, M, und M;, M, vor-

: vV .
aus, gilt Vg1 = -Vsg0 =TD und damit

Abbildung 2.32
Differenzverstir-
ker mit Strom-
spiegellast
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1%
Alp =-Alp, = gy —29- (2.77)
Entsprechend wie bei der bipolaren Schaltung ergibt sich, unter Be-
riicksichtigung einer fiir CMOS-Schaltungen sehr hohen Lastimpe-
danz, ndherungsweise

Ayp =—5mV_ (2.78)
8DsN t 8psp

Unter Annahme der Symmetrie der Bauelemente verschwindet die
Gleichtaktverstirkung, weil sich die Ausgangsspannung aus der Diffe-
renz der dann symmetrischen Drainstrome ergibt. Tatsichlich ist je-
doch die Symmetrie wegen der Elementtoleranzen nicht ideal, so dass
sich eine endliche Gleichtaktverstirkung und damit eine endliche
Gleichtaktunterdriickung ergibt.

M; <]
—
Abbildung 2.33
CMOS-
Differenzverstir- I,
ker mit Strom-
spiegellast ke M,
v, I—[
7
I [SS
RSS
VSS

2.6  Digitale Grundschaltungen

2.6.1 Eigenschaften digitaler Inverter

digitaler Inverter- Die Inverterschaltung ist die Basisschaltung digitaler Schaltungen.
schaltung Das Schaltsymbol und die qualitative Ubertragungskennlinie sind in

. d
kritische Punkte Abbildung 2.34 dargestellt. Die Punkte L _ —1 werden als kritische
V.

i

Punkte bezeichnet. Die kritischen Punkte werden durch die jeweiligen
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Eingangsspannungen Vj;,V;y und durch die zugehdrigen Ausgangs-
spannungen V, 5.V, gekennzeichnet. Die beiden Bereiche der Uber-

v()

V

i

tragungskennlinie mit <1 représentieren stabile Zustinde. Sto-

rungen am Eingang erscheinen gedidmpft am Ausgang. Der Bereich

0

V.

i

stinden durchquert. In diesem Bereich ist die Verstirkung des Inver-
ters sehr hoch, so dass Storungen am Eingang hochverstirkt am Aus-
gang erscheinen.

>1 wird lediglich beim Ubergang zwischen den stabilen Zu-

Im Folgenden werden stabile Zustinde mit hohem Signalpegel mit
Z=1 oder Z=H (l- oder High-Zustand) bezeichnet. Stabile Zu-
stinde mit niedrigem Signalpegel werden mit Z=0 oder Z =L (0-
oder LOW-Zustand) bezeichnet.

v, 2V, fiir v; <V Z,=Hoder 1 fir Z = L oder 0

v, SV fiir v; 2Viy Z,=Loder0 fir Z = Hoder 1

v, Ol p—o0v,

A%
Y

ohT W\
|

1
1

! dv /dv=-1
\ Kritische Punkte
i /
\/
|

i
|
\
|
{
A

i
)
[/

f
B

A G
1 i

; >
Vi Vi

Abbildung 2.35 zeigt prinzipielle Realisierungen von Invertern mit
Schaltern. Dabei ist mit Sk ein Ruhekontakt und mit S, ein Arbeitskon-
takt bezeichnet. In Abbildung 2.35a wird eine passive Last mit einem
Arbeitskontakt ein- und ausgeschaltet. Dieses Prinzip wird von den
inzwischen veralteten NMOS-, PMOS-, RTL- (Resistor-Transistor-
Logic) und DTL- (Diode-Transistor-Logic) Schaltkreisfamilien ver-
wendet. Abbildung 2.35b zeigt das Prinzip der Spannungsumschal-

Tabelle 2.1
Definition der
stabilen Zustinde

Abbildung 2.34
Schaltsymbol und
Ubertragungscha-
rakteristik eines
[nverters
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Verzogerungszeit

Abbildung 2.35
Prinzipielle Schal-
tungsrealisierung
von Invertern:

a) passive Last mit
Schalter,

b) Spannungsum-
schaltung,

¢) Stromumschal-
tung.

tung mit zwei komplementdr wirkenden Schaltern, angewendet bei
den CMOS-Schaltungen. Das Prinzip der Stromumschaltung in
Abbildung 2.35¢ wird bei ECL-Schaltungen (Emitter-Coupled-Logic)
verwendet.

Zur Untersuchung des dynamischen Verhaltens von Invertern, wird
eine Kette von Invertern betrachtet. Abbildung 2.36 zeigt jeweils das
Eingangssignal und das Ausgangssignal eines Inverters in dieser Ket-
te. Man erkennt eine Zeitverzogerung der Flanken von Ein- und Aus-
gangssignal.

Die Verzogerungszeiten der Flanken beziehen sich jeweils auf die
Zeitpunkte, bei denen Ein- und Ausgangssignal jeweils 50% des Sig-
nalhubs erreichen. Die Verzogerungszeit der abfallenden Flanke wird
mit ¢, bezeichnet. Entsprechend wird die Verzdgerungszeit der

ansteigenden Flanke mit 7, bezeichnet.

Als Verzogerungszeit zwischen Aus- und Eingangssignal wird der
Mittelwert der Flankenverzégerungszeiten definiert:

t +t
to= CpHL " "pLH . (2.79)

SN
S

Last

T»<
S
<
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Abbildung 2.37 zeigt die Definitionen der Anstiegs- und Abfallzeiten
ty bzw. ty. Diese werden zwischen den Zeitpunkten mit 10% bzw.
90% des Signalhubs gemessen.

Das dynamische Verhalten von Invertern ist auf das Laden und Entla-
den von Kapazititen zuriickzufiihren, die mit den Signalknoten ver-
kniipft sind. Abbildung 2.38 zeigt beispielhaft an einem Schaltermo-
dell eines Inverters mit Widerstandslast die Bestimmung der dynami-
schen Parameter. C; beschreibt die Kapazitit des Signalknotens, die

sich aus parasitdren Kapazititen wie Sperrschicht-, Gate-, Leitungska-
pazititen, u.a. ergibt. R, bezeichnet den Lastwiderstand und

Rg <« Ry reprisentiert den Schalterwiderstand.

Abbildung 2.36
Dynamisches
Verhalten von
Invertern, Verzo-
gerungszeiten

Abbildung 2.37
Anstiegs- und
Abfallzeiten der
Flanken

dynamisches Ver-
halten von Inver-
tern

Abbildung 2.38
Bestimmung der
dynamischen Pa-
rameter eines
Inverters.
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Verlustleistung
des Inverters

Als stationdre Zustdnde ergeben sich:

V,(V; =0)=Vy =Vpp, (2.80)

R
VoVi =Vpp) =Vi =— S .Vpp =0 wegen R, << R, .(2.81)
L+ Rs

Fiir den Low-High-Ubergang ergibt sich die Zeitfunktion:

Vo) =Vy +(VL-VH)'CXP(-L], (2.82)

TLH
mit Tig = RL . CL'

Mit dieser lassen sich die Zeitpunkte, zu denen 10%, 50% und 90%
des Signalhubs erreicht werden, bestimmen. Es ergeben sich damit fiir
die Anstiegszeit

t, =lgoq —tom = Z.ZTLH (283)
und fiir die Verzogerungszeit der ansteigenden Flanke

tpLH =50 =—TLH * In(0.5) =0.69- TIH - (2.84)

Fiir den High-Low-Ubergang folgt entsprechend:

V. (6)=V, +(V, —VL)-exp(———t——)

7'-HL

R R , (2.85)
mit 7, =—L—5.C,
R, + R
tr =hog —loo% = 22Ty , (2.86)
LpHL =1509% = 0.69-7q; . 2.87)

Die mittlere Verlustleistung des Inverters ergibt sich aus der mittleren
stationdren Verlustleistung und der elektrischen Energie, die pro Sig-
nalperiode am Lastkondensator umgesetzt wird. Im H-Zustand ver-
schwindet die stationire Leistung: B,y =Vpp-Ig =0. Im L-Zustand

2

Voo~ _Vop
R.+Rs R,

erglbt sich PVL = VDD . IL =

Im Mittel ergibt sich demnach als stationdre Verlustleistung:

_1Vpp’

B, =
VSZRL

(2.88)
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In jeder Periode wird die Lastkapazitit C, um die Spannungsdifferenz
AV, = V, - V, auf- bzw. entladen. Dafiir wird der Betriebsspannungs-
quelle die Energie

2
We =Vpp -A0=Vpp-Cp (Vg =V.)=C-Vpp

entnommen. Bei einer Periodendauer T = I/f ergibt sich die dynami-
sche Verlustleistung zu
W 2
PvdzTC:f-PVC=f~CL~VDD . (289)

Die gesamte Verlustleistung ergibt sich aus der Addition der stationa-
ren und dynamischen Verlustleistung:
2
R, =P, +Ry,;~—

v =lvs T ivd =5 R,

+f-CL-Vppt. (2.90)

Bei Schaltkreisfamilien, bei denen die stationidre Verlustleistung ver-
nachlissigbar gegeniiber der dynamischen Verlustleistung ist, ist die
Verlustleistung proportional zur Taktfrequenz und zum Quadrat der
Betriebsspannung. Dies trifft niherungsweise bei CMOS-Schaltungen
zu.

2.6.2 CMOS-Inverter

Abbildung 2.39 zeigt das Schaltbild eines CMOS-Inverters. Im statio-
ndren Zustand ist jeweils einer der beiden Transistoren gesperrt. Es
flief3t kein Querstrom und die stationédre Verlustleistung wird lediglich
durch Sperrstrome bestimmt.

VDD
<
> M,

dynamische Ver-
lustleistung

Abbildung 2.39
CMOS-Inverter
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Stationéres Ver-
halten des CMOS-
Inverters

Ubertragungsver-
halten

Wegen der hoheren Beweglichkeit der Elektronen verhilt sich der
Inverter unsymmetrisch, wenn beide Transistoren mit gleichen Ga-
teabmessungen dimensioniert werden. Ein symmetrisches Verhalten
erfordert eine Dimensionierung mit

P N
[_“i) :2“3.(KJ , 2.91)
L L

da die Beweglichkeit der Locher um etwa den Faktor 3 kleiner als die
der Elektronen ist.

2.6.2.1 Stationires Verhalten des CMOS-Inverters

In Abbildung 2.40 ist qualitativ das Ubertragungsverhalten des
CMOS-Inverters dargestellt. Die analytische Untersuchung des statio-
nidren Verhaltens des Inverters ist zwar mit einigem Aufwand mog-
lich. Es ist allerdings sinnvoll, sich eines Schaltungssimulators zu
bedienen. Das Ubertragungsverhalten ist durch fiinf Betriebsbereiche
der Transistoren gekennzeichnet (s. Abbildung 2.40):

A: 0<V; < Vyy , NMOS-Transistor gesperrt, PMOS-Transistor lei-

tet, V()ZVDD’ IQ =0.

B: Vyy <V; <V, —|Vrp|, NMOS-Transistor gesittigt, PMOS-
Transistor im Triodengebiet, die Ausgangsspannung sinkt mit
zunehmender Steigung, der Querstrom [ wird durch den

NMOS-Transistor beschrdnkt und steigt niherungsweise quad-
ratisch mit der Eingangsspannung.
c.V, —|VTP[ <V; <V, +Vrp, beide Transistoren gesittigt, steiler

Abfall der Ausgangsspannung wegen hoher Verstirkung des
Inverters, steiler Anstieg des Stromes bis zum Maximum, da-
nach steiler Abfall.

D: V,+Vry £V, <Vpp —[VTpl, NMOS-Transistor im Triodenge-
biet, PMOS-Transistor gesittigt, die Ausgangsspannung sinkt
mit abnehmender Steigung, der Querstrom /[ wird durch den

NMOS-Transistor beschrinkt und verringert sich niherungs-
weise quadratisch mit der Eingangsspannung.

E. Vpp —|VTp’ <V; <Vpp, NMOS-Transistor leitet, PMOS-
Transistor gesperrt, V, =0, Iy =0.
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\ Abbildung 2.40
L‘ | Ubertragungscha-
Vi ’ & ® rakteristik des
L | I + - > CMOS-Inverters,
Viv v, Ve VooV Vpp V. Querstrom
1, A 1 ; |
| A |
| / ‘
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| | |
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Da lediglich im Ubergangsbereich V;; <V; <V;; ein wesentlicher
Querstrom flieit und da bei tiblichen digitalen Schaltungen die Zeit-
dauer des Ubergangs gegen die Taktdauer vernachlissigbar ist, kann
in der Regel der Beitrag des Querstroms zur Verlustleistung der digi-
talen CMOS-Gatterschaltungen vernachlissigt werden.

2.6.2.2 Dynamisches Verhalten des CMOS-Inverters

Zur ndherungsweisen Berechnung des dynamischen Verhaltens des Dynamisches
CMOS-Inverters wird die in Abbildung 2.41 dargestellte Ersatzschal- Verhalten des
tung verwendet. Die Ersatzkapazitit Cr fasst interne Gatterkapazititen, CMOS Inverters
Leitungskapazititen, Verdrahtungskapazititen und Kapazititen am

Eingangsknoten des Folgegatters zusammen. Diese Ersatzkapazitit
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wird von den Transistoren des CMOS-Gatters auf bzw. entladen,
wobei am Eingang ein idealer Impuls vorausgesetzt werden soll.

. PMOS ,j Voo
Abbildung 2.41 >
Ersatzschaltung 1 W
zur Berechnung Vo—s ¢+ o

der Verzogerungs-
zeiten eines
CMOS Inverters

Verzdgerungszeit

NME;"]_ TT

Die Bestimmung der Ersatzkapazitdt Cp ist relativ aufwendig. Sie

enthilt die Leitungskapazitit sowie die Kapazititen der vier Transisto-
ren, die mit dem Knoten verkniipft sind. Dabei muss die Spannungs-
abhingigkeit der Gate- und Substratkapazitiiten beriicksichtigt wer-
den. Zusitzlich muss ein eventueller Miller-Effekt Beriicksichtigung
finden. Es wird empfohlen, zur Untersuchung des dynamischen Ver-
haltens, Simulationswerkzeuge zu benutzen. Unabhingig davon ist
das im Folgenden vorgestellte Verfahren niitzlich um das grundsatzli-
che dynamische Verhalten zu untersuchen.

Am Eingang wird eine impulsformige Ansteuerung vorausgesetzt.
Beim LH-Ubergang am Eingang ist der NMOS-Transistor des ersten
Inverters sofort leitfihig (gesittigt). Der PMOS-Transistor ist sofort
gesperrt. Der NMOS-Transistor schaltet demnach die Ersatzkapazitiit
gegen Bezugspotential und entlddt sie iiber seinen Innenwiderstand.
Beim HL-Ubergang am Eingang ist entsprechend der NMOS-
Transistor sofort gesperrt, wihrend der PMOS-Transistor sofort leitet.
Dieser lidt die Ersatzkapazitit iiber seinen Innenwiderstand auf Vpp, .

Zur Berechnung der Verzdgerungszeit wird auf das in Kapitel 2.6.1
dargestellte Verfahren zuriickgegriffen. Der Lastwiderstand ist jeweils
sehr grofl und kann vernachldssigt werden. Der Schalterwiderstand
wird entsprechend  Abbildung 2.42, hier dargestellt am NMOS-
Transistor, zu

V
Roy =722 (2.92)
satN

gewihlt. Entsprechend wird der Ersatzwiderstand des PMOS-
Transistors bestimmt. Nach Abbildung 2.42 unterschitzt diese Nihe-
rung den Strom. Die resultierenden Verzogerungszeiten werden dem-
nach iiberschitzt werden.
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I, A
" [qur
\
RSN=VDD/ T o ;
L Ve
VDD
Entsprechend den Gleichungen (2.84) und (2.87) ergeben sich:
V
tpHL = 0.7'TN mit Ty = RSN . CT =_DD CT , (2.93)
satN
Vv
tpLH z0.7'2'1) mit Tp =RSP'CT = DD 'CT, (294)
satP
1
=5 (topr + 1oy ) =0.7-(Rgy +R)- Cp . (2.95)

Unter Voraussetzung symmetrischer Transistoren folgt daraus:

,=07-222.¢,. (2.96)

sat

Mit dem Verfahren der Widerstandsnidherung lassen sich ebenfalls die
Anstiegs- und Abfallzeiten ndherungsweise sehr einfach berechnen:

tr =tog —loge =Ty (In0.1-In0.9)=22-7,, (2.97)

f

t= gy —lyy <2247, (2.98)

2.6.3 CMOS-Gatterschaltungen

Gatterschaltungen realisieren in der Regel invertierte logische Funkti-
onen:

y=f(x) (2.99)

Abbildung 2.43 zeigt das Prinzip einer CMOS-Gatterschaltung. Das
Pulldown-Netzwerk realisiert die logische Funktion mit NMOS-
Transistoren, wihrend das Pullup-Netzwerk die invertierte logische
Funktion mit PMOS-Transistoren realisiert. Ist die logische Funktion
erfiillt, leitet das Pulldown-Netzwerk und das Pullup-Netzwerk ist

Abbildung 2.42
Approximation
des Schalttransis-
tors durch einen
Ersatzwiderstand

Pulldown-
Netzwerk
Pullup-Netzwerk
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Abbildung 2.43
Prinzipielle Funk-
tionsweise von
CMOS-
Gatterschaltungen

CMOS- NAND-
Gatter

gesperrt. Der Signalknoten liegt auf Bezugspotential. Ist die logische
Funktion nicht erfiillt, sperrt das Pulldown-Netzwerk und das Pullup-
Netzwerk leitet. Der Signalknoten liegt auf dem Potential der Versor-
gungsspannung. Damit ist die gewiinschte, negierte logische Funktion
realisiert.

?VDD
j? P
Xy X, y
f N
L

Die UND-Funktion wird in Schalternetzen durch Serienschaltung
realisiert. Entsprechend wird die ODER-Funktion durch Parallelschal-
tung realisiert. Gemif dem Prinzip von De Morgan gilt:

AAB=AvB, AVB=AAB. (2.100)

Die Negation einer UND-Funktion erfordert den Ersatz der Serien-
schaltung durch eine Parallelschaltung wobei gleichzeitig die Schal-
terfunktion negiert wird. Die Negation der Schalterfunktion wird
durch den Wechsel der Transistorpolaritit erreicht. Entsprechend
erfordert die Negation der ODER-Funktion den Ersatz der Parallel-
schaltung durch eine Serienschaltung einschlieBlich des Wechsels der
Transistorpolaritit.

Es ist iiblich die Gatter so zu dimensionieren, dass ihr dynamisches
Verhalten weitgehend dem eines Inverters entspricht, falls dies mog-
lich ist.

2.6.3.1 NAND-Gatter

Abbildung 2.44 zeigt das Beispiel eines NAND-Gatters. Das Pull-
down-Netzwerk realisiert die UND-Funktion durch Serienschaltung
von NMOS-Transistoren. Die invertierte Schaltfunktion wird im Pul-
lup-Netzwerk durch Parallelschaltung von PMOS-Transistoren reali-
siert.

Fiir A = B = 1 leitet das Pulldown-Netzwerk und das Pullup-Netzwerk
sperrt. Fiir den Ausgangsknoten gilt damit F' = 0.

FirA=1AB=0vA=0 AB=1v A=0A B =0 sperrt das Pull-
down-Netzwerk und das Pullup-Netzwerk leitet. Fiir den Ausgangs-
knoten gilt damit F'= 1.

Damit gilt F=AAB.
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? VDD
Sl
IFQOF
! | Abbildung 2.44
Bo—e—{le— CMOS-NAND-
:] ‘ Gatter mit 2 Ein-
gingen
A J o o
|

2.6.3.2 NOR-Gatter

Abbildung 2.45 zeigt ein CMOS-NOR-Gatter mit zwei Eingdngen. Im - CMOS-NOR-
Pulldown-Netzwerk wird die ODER-Funktion als Schalterfunktion Gatter

mit NMOS-Transistoren realisiert. Entsprechend wird im Pullup-

Netzwerk die UND-Funktion mit PMOS-Transistoren realisiert.

i VDD
>
H
I_
k> Abbildung 2.45
U I CMOS-NOR-
| Gatter mit 2 Ein-
— gingen
aosfie metlie
H H
e

FirA=1AB=0vA=0AB=1vA=1AB=1 leitet das Pull-
down-Netzwerk und das Pullup-Netzwerk sperrt. Fiir den Ausgangs-
knoten gilt damit F = 0.

Fir A = 0 A B = 0 sperrt das Pulldown-Netzwerk und das Pullup-
Netzwerk leitet. Fiir den Ausgangsknoten gilt damit F = I.

Damit gilt F=AVB.

2.6.3.3 Komplexe Gatterfunktionen

Komplexe logische Funktionen konnen wie iiblich durch die Verschal- CMOS-
tung von Grundgattern (AOI: AND-OR-INVERT) realisiert werden. Funktionalschal-
In der Regel ist es jedoch hinsichtlich Flichenbedarf und Verzoge- tungen
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Abbildung 2.46
CMOS-
Funktional-
schaltung

rungszeit giinstiger, diese als CMOS-Funktionalschaltungen zu reali-
sieren. Als Beispiel soll die Funktion

F=AABV(DVE)AC

untersucht werden. Eine beispielhafte Realisierung mit Grundgattern

F=AABV(DVE)AC=AABA(DVE)AC=AABA(DVE)AC

erfordert ein NOR2-Gatter, drei NAND2-Gatter und 2 Inverter. Dies
ergibt einen Flachenbedarf entsprechend 20 Transistoren. Der lingste
Signalpfad umfasst flinf Gatter. Die Gesamtverzogerungszeit ent-
spricht damit etwa fiinf Verzogerungszeiten eines CMOS-Inverters.

E H * °Vip
T
o (gl
C H
H .
A = —
o | . zZ
- =
o -
x =
B - |W "
o o

Abbildung 2.46 zeigt eine Realisierung der Funktion als CMOS-
Funktionalschaltung. Die Schaltungen der Netzwerke lassen sich ein-
fach aus der Booleschen Gleichung ableiten. Es werden lediglich 10
Transistoren benttigt. Bemerkt werden sollte allerdings, dass nicht nur
die Transistorzahl sondern auch die Transistordimensionierung die
Fliche bestimmt. Mit grolerem Flichenaufwand kann die Verzoge-
rungszeit reduziert werden. Im Beispielfall kann bei gleichem Fla-
chenaufwand wie fiir die AOI-Realisierung die Verzdgerungszeit etwa
um den Faktor 5 reduziert werden. Umgekehrt ergibt sich fiir eine
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Verzogerungszeit, die etwa die der AOI-Realisierung betriftt, ein auf
etwa 40% reduzierter Flichenbedarf.

2.6.4 Bipolare digitale Grundschaltungen

Die ersten digitalen Standardschaltungen waren bipolar. Es entstand
eine Reihe von Schaltkreisfamilien, die heute, bis auf Spezialanwen-
dungen, nahezu jede Bedeutung verloren haben. Insbesondere wurden
die TTL-Standardschaltungen weitgehend durch kompatible CMOS-
Standardschaltungen abgelost.

2.6.4.1 RTL (Resistor-Transistor-Logic)

Abbildung 2.47a zeigt einen RTL-Inverter. Wegen des Lastwiderstan-
des ist der Flichenbedarf sehr grof. Ungiinstig ist die niedrige
Schwellenspannung von 0,7V. Die Verzdgerungszeiten sind groB,
weil der Transistor im L-Zustand gesiittigt ist (gesittigte Logik). Im
H-Zustand am Eingang wird dem ansteuernden Gatter erhebliche
Steuerleistung entnommen.

Vee §

R

Ry v,
V,'O*D—I
a)
? VCC
Ry ‘T R ‘
R
yu

oV, O*-—*}//Tl\_*‘

v, |

b) )

RTL-Inverter

Abbildung 2.47
a) RTL-Inverter
b) DTL-Inverter
¢) TTL-Inverter
d) Doppel-
Emitter-Transistor
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DTL-Inverter

TTL-Inverter

2.6.4.2 DTL (Diode-Transistor-Logic)

Die erste Diode am Eingang (s. Abbildung 2.47b) sperrt die Strom-
aufnahme im H-Zustand am Eingang. Das Steuergatter muss keine
Steuerleistung aufwenden. Der Transistor erhélt Basisstrom iiber Rp.

Die nichsten beiden Dioden erhdhen die Schwellenspannung gegen-
tiber RTL um 0,7V. Im L-Zustand am Eingang muss das Steuergatter
den iiber Rg flieBenden Strom aufnehmen. DTL ist wie RTL eine

gesittigte Logik.

2.6.4.3 TTL (Transistor-Transistor-Logic)

Abbildung 2.47¢ zeigt einen Inverter in TTL-Technologie. Die Dioden
der DTL-Schaltung werden durch den Transistor 7} ersetzt.

Im H-Zustand am Eingang wird Transistor 7; invers betrieben und ist

gesittigt. Durch eine besonders geringe inverse Stromverstirkung,
wird der Eingangsstrom im H-Zustand auf etwa 0,1 mA begrenzt.
Dadurch wird die erforderliche Treiberleistung minimiert. Im L-
Zustand flieBt aus dem Eingangsknoten ein Eingangsstrom von ca.
—1,1 mA, der vom Ausgang des ansteuernden Gatters aufgenommen

werden muss.

Im H-Zustand am Eingang steuert der invers betriebene Eingangstran-
sistor den Transistor T, an. Der Emitterstrom von T, steuert 7, an.
Der Kollektorstrom von T, bewirkt einen Spannungsabfall an R, .
Dies verringert die Basis-Emitterspannung von 75 so, dass dieser

sperrt. Die Ausgangsspannung entspricht der Sittigungsspannung des
Transistors T, in Héhe von einigen 100 mV.

Bei L-Zustand am Eingang ist der Transistor 7} vorwdrts im gesittig-
ten Zustand. Dadurch wird 7, und damit 7, gesperrt. Die Basis von
T; wird iiber R, mit Basisstrom versorgt. Die Ausgangsspannung
ergibt sich ndherungsweise zu

VO :VCC _VBE3 '—VD =5V -14V =3.6V.

Die Diode D hat die Aufgabe, Transistor T3 im L-Zustand sicher zu
sperren.

Bei der TTL-Ausgangsstufe handelt es sich um eine Gegentaktendstu-
fe, die im H-Zustand Treiberleistung liefert und im L-Zustand den
Eingangsstrom der Folgegatter aufnehmen kann. Die Verzdgerungs-
zeit der TTL-Schaltung wird dadurch minimiert, dass der Eingangs-
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transistor in beiden Eingangszustinden geséttigt ist. Damit miissen die
Ladungstrager nicht aus der Basis ausgerdumt werden.

Es existieren eine Vielzahl von Modifikationen der TTL-Logik, die
die Schaltungsparameter weiter verbesserten. Abbildung 2.47d zeigt
einen speziellen Eingangstransistor mit zwei Emittern, die als Eingén-
ge eines TTL-Gatters dienen. Liegt einer der Emitter auf Bezugspo-
tential (L-Zustand), ibernimmt der betreffende Eingang den Strom
iiber R;. Der Transistor 7, erhilt keinen Basisstrom mehr und der

Ausgang geht in den H-Zustand. Die Schaltung verhilt sich wie ein
NAND-Gatter. Bei n Eingangsemittern erhdlt man demnach ein n-
faches NAND-Gatter.

2.6.5 BiCMOS-Logik

BiCMOS (Bipolar-CMOS-Technologie) vereint die Vorteile von Bipo-
lar- und CMOS-Schaltungen. Bipolare Schaltungen zeichnen sich in
der Regel durch hohe Treiberleistung und geringe Verzogerungszei-
ten, CMOS-Schaltungen durch geringe Verlustleistungen aus.
Nachteilig an der BICMOS-Technologie sind die zur Erzeugung auf-
wendigen Technologieschritte.

Die Bipolartransistoren werden in n-Wannen mit vergrabener n'-
Schicht (buried layer) realisiert (s. Abbildung 2.48). In den n-
Wannen konnen ebenfalls die PMOS-Transistoren erzeugt werden.
NMOS-Transistoren werden in p-Wannen oder im Bereich der p-
Epitaxie realisiert.

S P
nt | n*
n-Wanne
I N
\
n*-Buried-Layer
p--Substrat
B E C

n-Wanne

LN

n*-Buried-Layer
p--Substrat

Bipolar-CMOS-
Technologie
BiCMOS

Abbildung 2.48
BiCMOS-
Technologie
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Abbildung 2.49
Dynamische
BiCMOS-
Treiberstufe

Die CMOS-Transistoren werden zumeist zur Realisierung der Logik-
funktionen genutzt. Die bipolaren Transistoren finden ihren Einsatz
bei der Realisierung von Treiberstufen. Diese konnen als statische
oder dynamische Treiber aufgebaut werden. Bei dynamischen Trei-
bern werden die bipolaren Transistoren nur wihrend der Schaltflanken
genutzt.

Besonders vorteilhaft ist die BICMOS-Technologie bei der Realisie-
rung gemischt analog/digitaler Schaltungen. Der analoge Schaltungs-
teil wird dann in der Regel, wegen der ausgezeichneten Verstirkerei-
genschaft von bipolaren Transistoren, bipolar realisiert. Der digitale
Schaltungsteil wird wegen des geringen Flichenaufwandes in CMOS
realisiert. Wird hohe Treiberleistung gefordert, werden entsprechend
BiCMOS-Treiber verwendet.

Abbildung 2.49 zeigt beispielhaft eine dynamische BiCMOS-
Treiberstufe. Die Transistoren T, und T, sind stets leitend. Sie dienen
als Widerstinde.

o Von

N
=
IJ

_J:I

Im stationdren H- oder L-Zustand sind beide Bipolartransistoren ge-
sperrt und die Transistoren T, und T; bilden einen CMOS-Inverter.

Im stationiren H-Zustand am Ausgang sind Emitter- und Basispoten-
tial von T gleich und gleich Vp,;, . Damit ist Ts gesperrt. Das Basispo-
tential von T, wird von T, auf Bezugspotential gezogen. T, ist dem-
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nach ebenfalls gesperrt. Entsprechendes gilt im stationédren L-Zustand
am Ausgang.

Bei einem LH-Ubergang am Eingang wird T} sofort leitend wihrend
T, sofort gesperrt wird. Der Ausgang wird durch die geladene Lastka-
pazitit C, zunichst auf hohem Potential gehalten. T; versorgt T, aus
der Lastkapazitidt mit Basisstrom und 7; entlddt C, bis sich der statio-
nire Zustand einstellt. 75 bleibt wihrend dieses Vorgangs gesperrt, da
seine Basis-Emitterspannung von T: kurzgeschlossen wird.

Entsprechend kann gezeigt werden, dass beim HL-Ubergang am Ein-
gang die Lastkapazitit von Ts aufgeladen wird.

2.7
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Kapitel 3

Operationsverstirker, Komparatoren

und rechnergestiitzter Entwurf

von Ralf Wunderlich und Klaus Schumacher

3.1 Operationsverstirker

Operationsverstirker (im Folgenden kurz OP genannt, gebriuchlich ist Bezeichnung
auch die Abkiirzung OpAmp fiir die englische Bezeichnung Operatio-

nal Amplifier) gehoren zu den wichtigsten Baugruppen analoger Schal-

tungen. Sie fanden urspriinglich in der Regelungstechnik und in Ana-

logrechnern zur Berechnung mathematischer Operationen Verwendung,

daher stammt auch die Bezeichnung.

Abhingig von den Eingangs- und Ausgangssignalen werden folgende Klassifizierung
Verstirkerarten unterschieden (Abb. 3.1):
e Spannungsverstirker,
o Stromverstirker,
o Transimpedanzverstirker,
¢ Transkonduktanzverstirker.
Die meisten OP sind Spannungsverstirker, deshalb beziehen sich die
folgenden Ausfiihrungen auf diesen Typ. Beispiele fiir einfache Trans-

konduktanzverstirker befinden in Kap. 3.1.8 und in der Schaltung in
Kap. 4.2.2.3.
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Spannungsverstirker Stromverstirker
U !
Ue U Ua If 1 I(I
Spannungseingang Stromeingang
Spannungsausgang Stromausgang
I, 1y
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Spannungsausgang Stromausgang
[0 1,
Z, Z,
UU
Z ve Z,
‘ZZer ‘yZl U.
)
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3.1.1 Eigenschaften und Kenndaten
von Operationsverstiarkern

Beziiglich des inneren Aufbaus besteht kein wesentlicher Unterschied
zwischen einem normalen Verstirker und einem OP. Beide dienen zur
Spannungs- beziehungsweise zur Leistungsverstirkung. Wihrend bei
einem normalen Verstirker jedoch die elektrischen Eigenschaften durch
die innere Verschaltung schon vorgegeben sind, kann die Wirkungswei-
se eines OPs noch durch die duBere Beschaltung in weiten Grenzen be-
stimmt werden.

Ublicherweise hat ein OP einen invertierenden (-) und einen nicht-
Spannungs- invertierenden (+) Eingang, sowie einen einzelnen oder einen
versorgung differentiellen Ausgang. Wird eine Betriebsspannung Uy wie in
Abb. 3.2 a) gezeigt verwendet, so sind die Spannungen an den beiden
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Eingingen und am Ausgang auf Up/2 bezogen. Bei einer dualen
Spannungsversorgung wie in Abb. 3.2 b) sind die Spannungen an
den beiden Eingdngen und am Ausgang auf OV bezogen. Weiter-
hin wird der Eingangs- und Ausgangsspannungsbereich angegeben.

+Ug +Up

TS 1

ov ov

a) b)

Die Differenzverstirkung oder auch offene Verstirkung (engl. open
loop gain) beschreibt, um welchen Wert die Eingangsspannung statisch
am Ausgang vervielfacht erscheint. Sie betrigt bei einem realen OP ca.
10%...107.

AU, AU,
d="2= 2 3.1
AU, U,y —U,_ (-

Beim realen Operationsverstiirker ist die Ausgangsspannung bei der
Eingangsspannung U, = OV ungleich Null. Um diesen Versatz in der
Kennlinie auszugleichen, muss eine kleine Spannungsdifferenz am Ein-
gang angelegt werden. Diese Spannungsdifferenz wird Offsetspannung
U,s (engl. input offset voltage) genannt. Haufig kann sie vernachléssigt
werden. Bei kritischen Anwendungen muss sie jedoch auf Null abge-
glichen werden. Nach dem Abgleich verbleibt ein Durchgriff der Be-
triebsspannung, eine Temperaturdrift (gemessen in p17/K) sowie ei-
ne Langzeitdrift (gemessen in u1//Monat). Neben der Offsetspannung
wird hiufig ein Offsetstrom (engl. input offset current) /5 angegeben.
I,,; bezeichnet die Stromdifterenz der Strome in die beiden Einginge,
bei der die Ausgangsspannung Null ist.

Wird an beide Eingénge eine gleiche Spannung Uy, gelegt, so sollte die
Ausgangsspannung U, = 0V bleiben. Bei einem realen Operations-
verstirker ist dieses nicht (exakt) der Fall. Die Gleichtaktverstirkung

_ AU,
- AUy
ist nicht genau Null. In Datenblittern wird die Gleichtaktlagenunter-
driickung als Verhiltnis zwischen Difterenzverstirkung und Gleichtakt-

Ay (3.2)

Abbildung 3.2
Potentiale am OP
a) mit einer Span-
nungsversorgung,
b) mit dualer Span-
nungsversorgung

Verstirkung
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Gleichtaktlagen-
unterdriickung

Betriebs-
spannungs-

verstirkung (eng. Common Mode Rejection Ratio C M R R) spezifiziert

CMRR = % (3.3)

Agt

Die Betriebsspannungsunterdriickung (engl. Power Supply Rejection
Ratio) beschreibt den Einfluss der Betriebsspannung auf die Ausgangs-

unterdriickung spannung. Sie wird auf den Eingang bezogen

Frequenzgang

| A (dB)

f:JJB

og|f|

Sr
Slew Rate

U,/ 4
AUp

PSRR = 3.4)
In der Regel wird die Betriebsspannungsunterdriickung in pV dqui-
valente Eingangsspannungsdnderung pro Volt Betriebsspannungsinde-
rung angegeben.

Wie in Kapitel 3.1.5 noch gezeigt wird, verlduft der Frequenzgang
eines OPs aus Stabilititsgriinden hiufig wie ein Tiefpass erster Ord-
nung. D.h. ab der -3dB Grenzfrequenz nimmt die Verstirkung um
20dB je Dekade ab (Abb. am Rand). Bei der Transitfrequenz hat die
Verstirkung den Wert 1 erreicht.

Unter der maximalen Anstiegsrate (engl. Slew Rate, SR) als Kennpa-
rameter eines OPs wird seine maximal mogliche Anstiegsgeschwindig-
keit der Ausgangsspannung bei schnellen Anderungen der Eingangs-
spannung verstanden

Ou,(t)

SRmaz = ot

(3.5)

ma.rx

Kann die Ausgangsspannung infolge der endlichen Anstiegsrate dem
Eingangssignal nicht mehr schnell genug folgen, kommt es zu Anstiegs-
verzerrungen. Unter der Annahme einer sinusformigen Spannung fiir
u(t) mit der Betriebsfrequenz f, berechnet sich die Anstiegsrate SR(t)
fiir u, (t) wie folgt:

Ou,(t)
ot

= U2r fo cos(2m fot) = SR(t)
(3.6)

ug(t) = Usin(?rfot) =

Die Anstiegsrate der Spannung SR(t) wird fiir ¢ = 0 maximal, d.h.
im Nulldurchgang des Sinus-Signals. Damit ergibt sich die maximale
Anstiegsrate fiir ein Sinus-Signal mit der Betriebsfrequenz f; zu

Oug(t)

T =U2rf, (3.7

SRUUI.L‘ =

max
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Die Kapazitit zur Frequenzgangkorrektur Cpy (vgl. Kap. 3.1.5) be-
schrinkt die Anstiegsgeschwindigkeit der Ausgangsspannung, da sie
seitens der Differenzstufe am Eingang nicht unendlich schnell um-
geladen werden kann. Der maximale Strom, der zum Umladen zur
Verfiigung steht, ist der maximale Ausgangsstrom der Differenzstufe
Ipigy. Damit ergibt sich fiir die maximale Anstiegsgeschwindigkeit

SRmar = IDiff/CAI- (3.8)

Bei den Eingangswiderstinden wird zwischen Gleichtakt- und
Differenz-Eingangswiderstand unterschieden. Die Gleichtaktwi-
derstinde wirken zwischen den beiden Eingdngen und Masse,
der Differenz-Eingangswiderstand zwischen den Eingidngen. Der
Differenz-Eingangswiderstand (typisch M2 Bereich)

_ Oue
O
ist im Vergleich zu den Gleichtakt-Widerstanden (typisch G2 Bereich)
relativ niederohmig.

(3.9)

Te

Der Ausgangswiderstand eines realen Operationsverstirkers
Ou,
= 3.10
Ta i ( )

ist zwar niederohmig, aber dennoch weit vom idealen Verhalten einer
Spannungsquelle entfernt. Oftmals ist auch die Ruhestromaufnahme,
die Eingangskapazitit, der Kurzschlussstrom oder der Eingangsstrom
in den OP von Interesse.

Kennwert Typische Daten
Differenzverstirkung A > 80dB
Gleichtaktunterdriickung CAM RR > 60dB
Betriebsspanunngsunterdriickung PSRR > 60dB
Eingangs-Offsetspannung Ups 1mV
Eingangs-Offsetstrom I, IpA... 100nA
Slew Rate SR 1V/us
Ausgangswiderstand r 4 10082
Gleichtakt-Eingangswiderstand 74, 10MQ
Differenz-Eingangswiderstand . 100k
Verstirkung-Bandbreite-Produkt fr IMHz

Weitere Grofen zur Beschreibung eines OPs (z.B. Verstirkungs-
Bandbreite-Produkt, dquivalente Rauschdichten, Transitfrequenz, Pha-
senreserve) werden im folgenden Verlauf geschildert. Der Tabelle 3.1
konnen typischen Daten eines OPs entnommen werden.

Eingangs-
widerstinde

Ausgangs-
widerstand

Tabelle 3.1
Typische
Kennwerte von
Operations-
verstidrkern
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OP-Gruppe Beispiel, wesentliche Parameter Anwendung
allgemeine 1AT4AL veraltet, aber noch
Anwendungen Up = 18V, A = 2.10% fr = IMHz, SR = | sehr weit verbreitet,

0,5V/us, Ups < 6mV, CMRR = 90 dB

viele, bessere PIN-
kompatible Typen

Prizisions-OP

LT1013
Ups = 40pV, A = 8-10%, fr = IMHz, u,, =
22nV/V/Hz, SR = 0.4V/us, PSRR = 120dB,
CMRR = 117dB

Instrumetierungsan-
wendungen, Audio,
Filter, Integratoren

hohe MAX4414 Video, Leitungs-

Bandbreite f-3¢s = 400MHz, 4 = 60dB, Up = | treiber fiir schnel-
2,7...5,5V, Ruhestrom 1,3mA, U,s < 6mV, | le DFU, Treiber fiir
SR = 20V/us Wandler

niedrige MAX406 Batterie betriebene

Leistung Ruhestrom 1,2pA, Up = £2,5...+£10V, U,s = | (portable) Gerite

2mV, fr = 8kHz, A = 1-10%, SR = 20V/ms

niedrige Versor-
gungsspannung

LMI10

Up = 1,1...40V , Ruhestrom 270pA, fr =
100kHz, 4 > 6-10" (bei U = 1.5V), PSRR =
90dB, CM RR = 87dB

Portable Geriite mit einer

Zelle

niedrige Offset- | OP07 hohe Verstirkung,
spannung U,s = 10pV, Temp.-Drift 0,6pV/Grad, | MeBverstirker
Langzeit-Drift 1,0pV/Monat, A = 4,5 - 10°,
fr = 0,4MHz, u, = 10nV/vHz
niedriges LTH115 hochverstirkende,
Rauschen w, = 0,9nV/VHz, A > 15-10°,SR = 15V/us, | rauscharme MeB-
Uss = 50uV, THD < 0.002% verstirker, Audio
hohe Aus- LM343 Schaltungen mit
gangsspannung Ux = £25V, Ugp = =£34V, fr = 1MHz, | hohen Ausgangs-
A=1,8-10°Uos < 8mV,CMRR = 90dB, | spannungen
PSRR = 10uV/V
hoher Aus- OPA 512 Schaltungen mit ho-
gangsstrom T4 = 10A, Uy = £40V (bei Up = +£45V), | hen Strémen, Motor-
Up = +£10...45V ,4 = 110dB (bei R; = | Ansteuerungen, Audio-
1kQ), fr = 4MHz, CM RR = 100dB Endverst.

Tabelle 3.2 Uberblick iiber unterschiedliche OP-Gruppen mit ausgewihlten Kennwerten

Die Tabelle 3.2 gibt einen Uberblick iiber einige Operationsverstirker,
die jeweils fiir einen besonderen Zweck, wie z. B. hohe Bandbreite, ent-
worfen wurden. Es wird jeweils ein industrielles Beispiel mit einigen
wesentlichen Kenndaten aufgezeigt. Fiir jede Gruppe gibt es (von un-
terschiedlichen Herstellern) eine Vielzahl von OPs. Dabei sind Uber-
schneidungen der Kategorien moglich. Hiufig sind fiir diese OPs auch
dimensionierte Anwendungsbeispiele erhiltlich.
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OP-Schaltungen lassen sich besonders einfach und anschaulich berech-
nen, wenn ein idealer OP zugrunde gelegt wird. Das Verhalten eines
sinnvoll beschalteten realen OPs weicht im interessierenden Frequenz-
bereich meist nur geringfiigig vom idealen Verhalten ab. Es empfiehlt
sich, den Einfluss der nichtidealen OP-Eigenschaften erst dann zu unter-
suchen, wenn unter Annahme eines idealen OPs ein Uberblick iiber die
Wirkungsweise der jeweiligen OP-Schaltung geschaffen wurde. Dann
sind die Auswirkungen der Nichtidealititen (z. B. Frequenzverhalten,
Eingangs-Offsetspannung, Rauschen) nacheinander zu untersuchen.

Bei einem idealen OP handelt es sich um eine differenzspannungsge-

steuerte Spannungsquelle mit folgenden wesentlichen Eigenschaften:

e unendliche Verstirkung zwischen dem Differenzeingang und
dem Ausgang,

e unendliche Bandbreite,

o ideale Spannungsquelle am Ausgang, deshalb Ausgangswider-
stand Null, (r, = 0£2),

e unendliche Gleichtaktunterdriickung, CM/ RR = oo,

o kein Betriebsspannungsdurchgriff auf den Ausgang,
PSRR = 0,

e unendlich hoher Eingangswiderstand an beiden Differenz-
eingéingen,

e keine Offset- und DriftgroBen,

e Rauschfreiheit,

e Riickwirkungsfreiheit.
Die Berechnung von gegengekoppelten Schaltung mit OPs ist dann be-
sonders einfach, wenn ein idealer OP zu Grunde gelegt wird. Die prak-

tische Berechnung wird u. a. im folgendem Kapitel Prinzip der Gegen-
kopplung geschildert.

3.1.2 Prinzip der Gegenkopplung

Die prinzipielle Anordnung zur Gegenkopplung eines OPs zeigt Abbil-
dung 3.3. Ein Teil der Ausgangsspannung {’, wird iiber das Netzwerk
im Riickkopplungszweig auf den Eingang gefiihrt und von der Ein-
gangsspannung U, subtrahiert. Die Gegenkopplungsschaltung stellt

Eigenschaften
idealer OP

Gegenkopplung
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Schleifen-
verstarkung

Abbildung 3.3
Prinzip der
Gegenkopplung

Fehler

einen Regelkreis im Sinne der Regelungstechnik dar [3.1].

Wird zu der Eingangsspannung ein Teil der Ausgangsspannung addiert,
so wird von einer Mitkopplung gesprochen.

Charakteristisch fiir eine Gegenkopplung ist die Tatsache, dass die
Ausgangsspannungsinderung gegen die Eingangsspannungsinderung
wirkt. Daraus kann gefolgert werden, dass sich ein stabiler Endzustand
einstellt. Fiir diesen Endzustand gilt:

U, A
= A= s e — a ‘/yz—: .
Up=Usd =AU -1 U,) = T = Tord

(3.11)
Fiir A — oo strebt die Verstarkung V' des gegengekoppelten Netzwerks
gegen 1/r. Damit wird V bei hinreichend grofem Verstirkungsfaktor
A des Verstirkers lediglich durch die dulere Beschaltung (Riickkoppel-
netzwerk) bestimmt.

Die Schleifenverstirkung g (die Bezeichnung stammt ebenfalls aus der
Regelungstechnik [3.1], engl. loop gain) ist ein MaB fiir das Verhilt-
nis zwischen der Spannung rU, am Ausgang des Riickkoppelnetzwer-
kes und der Eingangsspannung des Verstirkers Uy. Mit den Gleichun-
gen 3.11 ergibt sich fiir beliebige Eingangsspannungen U,

rU, _ A

Arx —. .
7, r v (3.12)

g:

U, Verstirker A o U,

Riickkopplung r [

Die Schleifenverstirkung ist ein wichtiges MaB fiir die Einstellgenauig-
keit. Der Verstirker regelt die Ausgangsspannung so, dass rU, (abge-
sehen von einem Fehler durch die endliche Verstirkung A) der Ein-
gangsspannung U, entspricht. Der Fehler F' zwischen der idealen
Verstirkung 1/r und der Verstiirkung V* der Anordnung nach Abb. 3.3
berechnet sich mit Gl. 3.11 zu

1/r—V 1 A 1
F= =r (~--— = . 1
1/r ’ (r 1+7'A> 1+g .13
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dB
maximale :
Verstirkung :
(offener Kreis) Schleifen- :
verstirkung
oA
8=y
14
iiber Riickkopplung
\x;.inggstellte H
erstirkung Verstirkung
Val/r
0 ; ' 28/
I
° f-3d8.4 -sap I OH( zf )

-3dB-Grenzfrequenz  -3dB-Grenzfrequenz des Transitfrequenz
des offenen Kreises  geschlossenen Kreises V =1 =0dB

Damit ist die Verstirkung V' der gesamten Anordnung fir 4 > 1
(bzw. g > 1) weitgehend unabhingig vom Verstirkungsfaktor des
Verstirkers (Abbildung 3.4). Die Verstirkung .4 des unbeschalteten
OPs ist um die Schleifenverstirkung g groBer als die iiber die Riick-
kopplung eingestellte Verstdrkung V. Der oben berechnete Fehler
ist in der Zeichnung — der besseren Darstellung halber — nicht mit
eingezeichnet. Tatsdchlich weicht die eingestellte Verstiarkung V' vom
fehlerfreien Wert 1 /7 um F - 1/r ab.

Fiir hohere Frequenzen (f > f_34p.4) nimmt die Verstirkung
des OPs infolge der Kompensationskapazitit (sieche Kap. 3.1.5) mit
20dB/Dekade ab. Die Verstirkung V' des Regelkreises nimmt jedoch
erst mit der -3dB-Grenzfrequenz f_3,p ab. Fiir den Regelkreis ist die
Bandbreite im Vergleich zum OP erhght. Je niedriger die eingestell-
te Verstirkung V' ist, desto stirker ist die Bandbreite des Regelkrei-
ses erhoht. Das fiir die Klassifizierung der OPs wichtige Produkt aus
Verstarkung V' und Bandbreite f_3,5 (engl. gain-bandwidth) ist kon-
stant und gleich der Transitfrequenz

Ve fozap = A+ fozap.a = fr. (3.14)

Als Transitfrequenz wird die Frequenz bezeichnet bei dem der Betrag
Verstirkung auf OdB abgefallen ist. Die Knickfrequenz ist diejenige
Frequenz bei der die Verstirkung erstmalig um 3dB (also auf ~ 71%)
gesunken ist.

OP-Schaltungen lassen sich besonders gut iiberblicken und berechnen,
wenn ein idealer OP zugrunde gelegt wird. Das Verhalten von Schal-
tungen mit realen OPs weicht im genutzten Frequenzbereich meist nur

Abbildung 3.4
Frequenz-
Verstarkungs-
Diagramm

Frequenzverhalten

Verstdrkungs-
Bandbreite-Produkt
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wenig von dem idealen Verhalten ab. Es ist daher zu empfehlen, von
folgenden Grundeigenschaften fiir eine Beschaltung des OPs mit Ge-
genkopplungswirkung auszugehen:

Berechnung 1. Die Pptentiale am OP stellen sigh immer so ein, dass die Diffe-
idealer OP- renzeingangsspannung Up Null ist.
Schaltungen 5 g flieBen keine Strome in die Eingiinge des OPs.
Differenzierer: log §- Lo/ R
C
Ua(t) = —R C %:l0) % —
. 0.y Z
Iy og(w) O [ log(w)
Integrierer: log ¢ Ao/ log(®) C
— o o R
Uat) = — g [Ue(t)dt
B — UJ V.
L
log(w)
Tiefpass 1. Ordnung: A log & ©/°
Ual) _ Ry 1 & 180
= %
U (1) 1 R+ Z 135
Wo = 7,6 U
1 log(w/wp) log( 03/0)0 ¢
Hochpass 1. Ordnung: o
p ' (=] log T (P/ 1 10 (D/(l)
Ual) _ Ry Juy N EL2/ %0
Uelt) = RiT+j& R
- 1 —135
©o = Ric Ua
1 log( u)/o)o
(alle Diagramme nicht maBstiiblich)

Abbildung 3.5 Ausgewihlte dynamische OP-Schaltungen

Die Abbildungen 3.5, 3.6 zeigen ausgewihlte dynamische und statische
OP-Schaltungen. Sie konnen leicht mit dem obigen Algorithmus be-
rechnet werden. Sollte es notig sein, den Einfluss der Nichtidealititen
zu beriicksichtigen, so verschafft man sich zuniichst einen Einblick iiber
die Schaltung mit einem idealen OP und untersucht dann nacheinander
den Einfluss der einzelnen Nichtidealititen.
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Invertierender Spannungsverstirker: Ry
vyl _R B i
U, Rl

Nicht-invertierender Spannungsverstirker:

V=1+3 v,
Sonderfall Buffer/Impedanzwandler: Ry =0,R; =Ry =V =1

Differenzverstirker:

Ry(R|+R
Ua = ~Uei 1%1 +Ue RTER;iRi;

Sonderfall: Ry =R3,Ro =Ry = U, = -U,; + U2
v=_Y%__ |

e1—Ue2

Instrumentenverstiirker:

Ua= (Ve - V) (1+252)

Besser als Differenzverstirker (U, , U, werden
werden nicht belastet, hohere Gleichtakt-
unterdriickung, geringere Drift, leicht einstellbare
Verstirkung iiber R)

Rechenwerk:
n
U, = 'Zl o - (Ui.p —Uim)
i=
Die Eingénge belasten die Signalspannungsquellen.

Ggf. miissen als Impedanzwandler verschaltete
Operationsverstirker vorgeschaltet werden.

Logarithmierer:
v D
Ua = —nUrIn Ip = Ise™r 2
Ur~25mV,n=1...2 R
[ Sattigungssperrstrom U, ‘ U

Probleme: Diode hat parasitiren ohmschen Serienwiderstand.
n ist leicht stromabhingig. Abhilfe: Diode durch Bipolar-Transistor ersetzen.

Abbildung 3.6 Ausgewihlte statische OP-Schaltungen
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Herstell-
technologien
fiir OPs

3.1.3 Auswahl von Operationsverstirkern

Operationsverstirker werden in den unterschiedlichsten Ausfithrungen
angeboten.

Zur groben Klassifizierung werden wenige wesentliche Kenngréfen
verwendet, wie z. B. hohe Bandbreite, groBe Leistung, niedriges Rau-
schen usw. Entsprechend lassen sich Klassen von OPs unterscheiden.
Zusitzlich gibt es Spezialverstirker.

Hinsichtlich der verwendeten Herstellungstechnologie lassen sich
die verfiigbaren Typen in die Gruppen Bipolar-, BiFET- und
CMOS-Operationsverstirker einteilen.  Bipolar-OPs haben kleine
Eingangsoffset-Spannungen, ein vergleichbar geringes &quivalentes
Eingangsrauschen und eine hohe Verstirkung. Die Eingangsstréme in
Bipolar-OPs sind vergleichsweise hoch.

OPs in CMOS-Technik eignen sich sehr gut fiir Schaltungen mit nied-
rigen Versorgungspannungen und niedrigem Leistungsverbrauch. Ihr
Eingangswiderstand ist extrem hoch. Die Eingangsoffset-Spannung
und das Rauschen sind jedoch groBer, der Betriebsspannungsbereich
kleiner. Fiir die Herstellung von CMOS Schaltungen sind wesent-
lich weniger Prozessschritte notwendig, die Herstellung ist also ko-
stenglinstiger. BiFET-OPs sind trotz des aufwendigen Herstellprozes-
ses weit verbreitet. In BiFET-OPs konnen gezielt die Vorteile der
jeweiligen Technik (Bipolar, CMOS) fiir einzelne Bauelemente und
-gruppen genutzt werden. Eingangsstufen in Bipolar-Technik sind bei
relativ kleinen Innenwiderstinden der Signalquelle vorteilhaft. FET-
Eingangsstufen eignen sich wegen der extrem kleinen Eingangsstrome
auch fiir Signalquellen mit Innenwiderstinden im 100M{2-Bereich.

Die bereits vorgestellte Tabelle 3.2 auf Seite 136 gibt einen kleinen
Uberblick iiber kommerzielle (z. T. Spezial-) Verstirker. Bei dem Ent-
wurf von integrierten OPs ist man in der Regel nicht frei bei der Wahl
der Technologie, sondern muss ggf. mit einer fiir das Problem weniger
geeigneten Technologie arbeiten.

3.1.4 Entwurf von Operationsverstirkern

Die meisten OPs haben eine Schaltungsstruktur wie sie in Abbil-
dung 3.7 gezeigt ist. Die Eingangstufe ist zumeist ein Differenz-
verstarker mit kleinem Eingangsruhestrom, hohen Eingangswiderstand,
guten dynamischen Daten und einer Moglichkeit zum Offsetabgleich
mit einem externen Potentiometer. In dieser Differenzstufe kann der
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Ubergang eines zweiphasigen Signals zu einem einphasigem Signal ge-
macht werden.

Eingangstufe Ubergang Zwischenstufen Endstufe
symetrisch. unsymetrisch

Hiufig findet dieses aber in der zweiten Stufe, die dann als Differenz-
verstirker mit Stromspiegellast ausgefiihrt ist, statt.

Es folgen weitere Stufen, die zur Erh6hung der Spannungsverstiarkung,
der Ansteuerung der Endstufe und zur Pegelanpassung der unterschied-
lichen Stufen notwendig sind. Die Endstufe dient dazu, einen grofien
Ausgangsstrom, eine groBe Ausgangsspannung (moglichst nahe an der
Versorgungsspannung) und einen niedrigen Ausgangswiderstand zu er-
zielen. Sie ist hiufig als Klasse AB Verstirker ausgefiihrt. Damit bei
einem Kurzschluss der OP keinen Schaden nimmt, befindet sich in der
Endstufe zumeist eine Kurzschlussstrombegrenzung. Hiufig sind die
Stufen aus den in Kapitel 2 vorgestellten Grundstufen aufgebaut.

Neben dem oben vorgestellten Konzept gibt es im Handel auch OPs
die vollstindig differentiell aufgebaut sind. Einen Ubergang symme-
trisch, unsymmetrisch gibt es dann nicht. Am Ausgang stehen zwei (im
normalen Betrieb gegenphasige) Ausgangssignale zur Verfiigung. Der
Vorteil einer solchen Verstérkerstruktur liegt auf der Hand. Schwankun-
gen in der Betriebsspannung und in der gemeinsamen Gleichtaktlage
der Eingangsspannungen haben keinen Einfluss auf die Differenz der
Ausgangsspannungen. Lediglich die Gleichtaktlage der beiden Aus-
gangsspannungen schwankt. Bei dem Entwurf eines OPs oder einer
Verstirkerstruktur (integriert oder auch mit diskreten Bauelementen) ist
eine solche differentielle Struktur zu empfehlen. Ist dieses mit der ge-
planten Anwendung nicht vereinbar, so sollte der Ubergangs symme-
trisch nach unsymmetrisch so spit wie moglich gemacht werden.

3.1.5 Stabilitit

In der Regel ist ein Operationsverstirker mehrstufig aufgebaut. Auf-
grund dieses mehrstufigen Aufbaus und der parasitiren Kapazititen
(vgl. Kapitel 4.1) verhilt sich ein OP wie ein Tiefpasssystem hoherer
Ordnung.

Abbildung 3.7
Blockschaltbild
eines typischen
OPs

Vollstiandig
differentielle
Struktur
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Tiefpass-
system

Bode-Diagramm

Phasenreserve

Abbildung 3.8
Bode-Diagramm
eins Operations-

verstirkers

Fiir Frequenzen grofler der Grenzfrequenz eines Tiefpasses nimmt die
Verstirkung mit 20dB/Dekade mehr ab und die Phasenverschiebung
zwischen Eingang und Ausgang verschiebt sich um zusitzliche —90°
(f > f-3aB). Die Ausgangsspannung eilt dann der Eingangsspan-
nungsdifferenz um weitere 90° nach. Fiir Frequenzen die (viel) groBer
als die Knickfrequenz des zweiten Tiefpasses sind, betridgt der Betrag
der Phasendrehung 180° (oder groBer, falls mehr als 2 Stufen).

Als Konsequenz tauschen der invertierende und der nicht-invertierende
Eingang des OPs ihre Funktion. In einem Regelkreis — Ausgang und
Eingang des OPs sind tiber ein Riickkoppel-Netzwerk miteinander ver-
bunden — wird aus der Gegenkopplung eine Mitkopplung. Jede klein-
ste Anderung (z.B. Rauschen, vgl. Kapitel 4) erscheint verstirkt am
Eingang. Diese Anderung wird durch den OP verstirkt und wird nun
wiederum zu dem Eingangssignal hinzugefiihrt usw. Der Regelkreis
schwingt.

Mit einem Bode-Diagrammkann anschaulich das Frequenzverhalten ei-
nes Regelkreises untersucht werden. Das Bode-Diagramm besteht aus
zwei Graphen, bei denen die Frequenz auf der Abszisse logarithmisch
aufgetragen ist. Im ersten Graph wird die Verstidrkung in dB, im zwei-
ten Graph die Phase in Grad aufgetragen. Anhand dieser Graphen ldsst
sich u. a. die Phasenreserve (engl. phase margin) ablesen (Abb. 3.23).
Die Phasenreserve ¢, gibt an, wie grofl der Unterschied zwischen der
fiir Stabilitidt gerade noch zulédssigen Phasendrehung von 180 und der
tatsdchlichen Phase bei der Verstirkung 0dB = 1 ist

on = 1807 — |p(fa=1)|. (3.15)
100 T T T T L il 7
T | . nicht korrigiert -20dB/Dek. i
@ 28 B . korrigiert ]
ED 40 _Knickfrequenz%l.Tiefpass, korr. -20dB/Dek. 40dB/Dek. i
2 20 F Knickfrequenz 1. Tiefpass |
= Knickfrequenz 2. Tiefpass :
2 ok LLIJ;le.lllw ..........
§ fTPI,kurr. %fTPI.unkorr, fT.Imrr. f:fTPZ.unkorr. fT
0° , T T "
T 450 b Y e G o
2 : :
< __900 . .’: ............... -
£ A ;
RGO b 0D e NG M
135 PM korr.
—180° N R SRS B SEY RS S S SR b .
0.1 1 10 100 1k 10k 100k IM 10M

Frequenz/Hz —>
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Das Bode-Diagramm wurde fiir einen zweistufigen Operations-
verstdrker mit und ohne Kompensationskapazitidt Cp; erstellt. Beide
Stufen wurden als spannungsgesteuerte Stromquellen (g1, gm2)
mit Lastwiderstinden (R;, R») und -kapazititen (C, C>) modelliert.
Damit ergeben sich die Ubertragungsfunktionen zu
Gunkor,[]'w] = gmlngRl R;- ! L mit Wy =

TE R Y2 T R’

und
Gkor. []w] = gmlngRl R>. ..

. (1=jwCar/gma)
1+jw[R1(C1+Car)+ R2(Co+Car)+gmaR1 R2C+jwR1 R2(C1C2+C1Cpr+C2C 0 )]”

Im Prinzip ist jeder Regelkreis, der die Phase bei V' = 1 um weniger als
180° dreht stabil. Bei geringen Phasenreserven folgt die Regelung lang-
samer Anderungen direkt, schnelle Anderungen werden jedoch nur mit
einer groBen Zeitkonstante ausgeregelt. Schnelle Anderungen werden
mit einem Sprung am Eingang des Regelkreises untersucht. In Abbil-
dung 3.24 sind die Sprungantworten eines gegengekoppelten OPs bei
unterschiedlichen Phasenreserven dargestellt.

A oy = 30°
< Cou =45
ow = 60°

N\ Ny = 75°

o =90°

oL - ‘ T T
0 0.5 1.0 1.5 20

0

tfr

In der Praxis wird der Regelkreis im Frequenzbereich untersucht. Da-
zu wird die Sprungfunktion im Frequenzbereich 1/s mit der Ubertra-
gungsfunktion H(s) = U,(s)/U.(s) multipliziert und das Ergebnis in
den Zeitbereich zuriick transformiert. Damit ergibt sich der zeitliche
Verlauf der geregelten GroBe u,(t). Es ldsst sich zeigen, dass fiir die
Praxis Phasenreserven in der Umgebung von 60° optimal sind.

Soll ein Verstirker universell einsetzbar sein, muss die Phasenreserve
im gesamten Verstirkungsbereich (|.4| > 1) groBler 60° sein. Dieses
wird durch die Erniedrigung der Grenzfrequenz des ersten Tiefpasses
erreicht. Die Grenzfrequenz muss soweit erniedrigt werden, dass die
Verstiarkung bei der Grenzfrequenz des zweiten Tiefpasses den Wert
0dB unterschreitet. Im obigen Bode Diagramm wurde der zweistu-
fige OP mit einer Miller-Kapazitit kompensiert. Durch die zusitzli-
che Lastkapazitidt am Ausgang der ersten Stufe wird die Knickfrequenz
des ersten Tiefpasses fTPl,unkorr, auf fTPl.korr, SO emiedrigt, dass

Abbildung 3.9
Sprungantwort
eines gegengekop-
pelten OPs bei
unterschiedlichen
Phasenreserven

Universelle
Frequenzgang-
korrektur
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Angepasste
Frequenzgang-
korrektur

weitere Techniken
zu Stabilitits-
untersuchung

die Verstiarkung den Wert 1 unterschreitet, bevor der zweite Tiefpas-
ses frps wirksam wird. Damit wird die Phasenreserve von ca. 1° auf
ca. 80° erhoht. Fiir niedrige Frequenzen wird die Phasenverschiebung
jedoch auf 90° vergroBert.

Die universelle Frequenzgangkorrektur garantiert fiir jede ohmsche Ge-
genkopplung eine ausreichende Phasenreserve. Bei dieser Kompensati-
on wird bei einer schwachen Gegenkopplung (hohe Verstirkung) Band-
breite verschenkt. Zur Stabilitit wéire dann keine oder eine kleinere
Miller-Kapazitit erforderlich. Da in integrierten Schaltungen die Be-
schaltung in der Regel bekannt ist, kann héufig auf eine universelle
Korrektur verzichtet werden. Die Stabilitdt muss dann fiir die jewei-
lige Anwendung untersucht werden. Soll der integrierte OP jedoch als
Standard-Modul in unterschiedlichen Schaltungen eingesetzt werden,
ist eine universelle Frequenzgangkorrektur vorzuziehen.

Es gibt weitere Techniken zur Frequenzkompensation [3.13] (z.B.
nested-miller-compensation, wobei die Kompensationskapazititen auf
die einzelnen Stufen verteilt werden).

Zur Stabilititsuntersuchung gibt neben dem hier vorgestellten (verein-
fachten) Nyquist-Verfahren fiir die Untersuchung linearer Netzwerke
viele weitergehende Methoden wie z. B. das Pol/Nullstellen-Verfahren
(weit verbreitet), das Knotenimpedanz- Verfahren und die Methode nach
Tuinenga (fiir nicht riickwirkungsfreie Schaltungen). Fiir das Pol/-
Nullstellen- Verfahren muss die Ubertragungsfunktion im Laplace Be-
reich (analytisch) bekannt sein. Die Pole und Nullstellen der (komple-
xen) Ubertragungsfunktion werden bestimmt. Besitzen alle Polstellen
einen negativen Realteil, so weist das System eine asymptotisch abklin-
gende Impulsantwort auf und ist somit asymptotisch stabil.

Konnen die Nichtlinearititen einer Schaltung nicht vernachldssigt wer-
den, so kann das Popov-Kriterium zur Stabilititsuntersuchung ange-
wendet werden.

3.1.6 Beispiel eines integrierten
Bipolar-Operationsverstirkers

Der hier vorgestellte OP ist dem integrierten Standard-OP pA741 ver-
einfachend nachempfunden. Er besteht aus drei Verstirkerstufen, die
in Abbildung 3.10 gezeigt sind. Der zugehorige Transistor-Schaltplan
befindet sich in Abbildung 3.11.
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11
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|V sehr groB Vy &1
—O U,
1. Stufe: 2. Stufe: 3. Stufe:
differenzspannungs- invertierender nichtinvertierender
gesteuerte Stromquelle Spannungsverstirker Stromverstirker

Der Eingangsverstirker besteht aus einer Differenzstufe, einem Strom-
spiegel und einer Konstantstromquelle. T3 und T4 bilden die Differenz-
stufe. T1, T2, R8 und P1 ergeben einen Stromspiegel, der das Diffe-
renzausgangssignal der Differenzstufe zu einen einzigem Ausgangssig-
nal zusammenfasst. Zusammen betrachtet verhalten sich Differenzstufe
und Stromspiegel wie ein Differenzverstirker, d. h. wie eine differenz-
spannungsgesteuerte Stromquelle. Die aus T5 und R11 gebildete Kon-
stantstromquelle speist einen Referenzstrom in den Differenzverstirker
ein. Der eingeprigte Referenzstrom verteilt sich in Abhédngigkeit von
der Spannung am Eingang der Differenzstufe auf ihre beiden Zweige.
Wenn an den Eingéngen eine Differenzspannung U, # 0 auftritt, teilt
sich der Strom in den Zweigen des Differenzverstirkers ungleichmifig
auf. Als Folge hiervon #ndert sich die Spannung am Ausgang des Dif-
ferenzverstirkers, damit auch am Eingang der zweiten Stufe und letzt-
endlich am OP-Ausgang.

Konstantstromquellen

oy LT 1

~Us O
1. Stufe 2. Stufe 3. Stufe
differenzspannungs- invertierender nichtinvertierender
gesteuerte Spannungsverstirker Stromverstirker
Stromquelle

Tritt dabei eine positive Differenzspannung U, mit U,y — U, > 0

Abbildung 3.10
Verstiarkerstufen
des OPs

1. Stufe

Abbildung 3.11
Vereinfachter

Schaltplan
Bipolar-OP ;1A741
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Offset-
kompensation

Alternative
Eingangsstufen

auf, so verteilt sich der Strom ungleichmiBig auf die beiden Zwei-
ge, da T3 weiter als T4 aufgesteuert wird. Durch den Kollektor von
T3 flieBt ein im Vergleich zum Ruhestromwert Ic5/2 um AT groBe-
rer Strom I3 = Ir5/2 + Al Der Kollektorstrom von T4 ist dann
um AT kleiner als sein Ruhestromwert I¢5/2. Die Stromspiegelschal-
tung kopiert den Strom des linken Zweiges in den rechten Zweig. Die
an den Kollektorknoten von T2 und T4 entstehende Stromdifferenz
Tout,piff = 2AI flieBt aus dem Eingang der nachgeschalteten zwei-
ten Spannungsverstirkerstufe in den Differenzverstirkerausgang hin-
ein, das heit um diesen Strom 2AJ verringert sich der Basisstrom
von T6. Diese Stromidnderung bewirkt gemifl dem differentiellen Ein-
gangswiderstand der zweiten Stufe eine Spannungsinderung an ihrem
Eingang.

Bei einer negativen Differenzspannung U, erfolgt der umgekehrte Vor-
gang, d.h. der groBere Teil des Stroms fliet durch den Kollektor von
T4. Der Stromspiegel kopiert den geringeren Strom der linken Seite auf
die rechte Seite. Es flieBt ein Strom —1,,; pisy aus dem Ausgang des
Differenzverstirkers in die Basis des Transistors T6 hinein. Wieder-
um bewirkt die Stroménderung gemiB dem differentiellen Eingangswi-
derstand der zweiten Stufe eine Spannungséinderung an ihrem Eingang,
diesmal jedoch mit anderem Vorzeichen.

Da bei einem OP die Komponenten der Differenzverstérkerstufe und
der Stromspiegelschaltung nie genau symmetrisch sind und auch die
Stromspiegelschaltung nicht ideal arbeitet, werden sich auch bei einer
Differenzeingangsspannung U, von OV die Strdme nicht genau gleich
auf beide Zweige verteilen. Die Ausgangsspannung des OPs ist dann
ungleich OV. Um diesen Offset zu beseitigen, befindet sich im linken
Zweig der differenzspannungsgesteuerten Stromquelle ein Potentiome-
ter P1. In integrierten OPs kann der Offset hdufig durch ein externes
Potentiometer beseitigt werden. Alternativ kann wihrend der Herstel-
lung der Offset gemessen und mittels Laser-Trimming abgeglichen wer-
den.

In vielen integrierten OPs wird die erste Verstdrkerstute auch als
Darlington-Differenzstufe ausgefiihrt. Bei einer Darlington-Schaltung
sind zwei Transistoren so hintereinandergeschaltet, dass sich ihre
Stromverstirkungswerte 3; und 3> zu dem neuen Wert 3., = 5,52
multiplizieren. Sie kann daher wie ein Transistor mit hoher Strom-
verstirkung betrachtet werden. Wird eine Darlington-Differenzstufe als
erste Verstirkerstufe verwendet, so sind die Eingangsstrome in den OP
hinein im Vergleich zur einfachen Differenzstufe besonders gering. Na-
hezu Null wird der Eingangsstrom, wenn der eingangsseitige Transistor
der Differenzstufe ein Feldeffekt-Transistor (FET) ist.
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Die zweite Stufe besteht aus einem Verstérkertransistor T6. In manchen
Operationsverstirkern ist diese Stufe ebenfalls als Differenzverstirker
ausgefiihrt. In der Regel wird sie jedoch unter Verwendung eines
Darlington-Transistors realisiert, so auch im 741. Der Transistor T6 be-
findet sich in einer Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung. Sein Ar-
beitswiderstand ist der als Stromquelle arbeitende Transistor T12. Die-
se Stromquelle hat einen sehr hohen differentiellen Innenwiderstand,
so dass die statische Spannungsverstirkung der zweiten Verstirkerstu-
fe niherungsweise maximal ist, d.h. nur von der inneren Transistor-
verstirkung bestimmt wird. Die gesamte Spannungsverstirkung iiber
die ersten beiden Verstirkerstufen betrigt ca 100.000 oder 100dB.

Die dritte Verstirkerstufe (auch Endstufe genannt) ist ein reiner Strom-
verstirker fiir positive und negative Ausgangsstrome. Sie wird im We-
sentlichen durch die Transistoren T10, T11 und durch eine Pegelver-
schiebungsschaltung (Klemmschaltung, engl.: clamping circuit) gebil-
det. Die Basen der Transistoren T10 und T11 kénnen gleichstrommiBig
nicht zusammengeschaltet werden, sondern miissen sich vom Potenti-
al um die Basis-Emitter-Einsatzspannungen und die Spannungsabfille
iiber den Emitterwiderstinden T1 und T2 unterscheiden. Dazu befin-
det sich am Eingang der Endstufe eine Pegelverschiebungsschaltung,
bestehend aus T7, R17 und R3. Der Transistor T7 regelt seinen Kollek-
torstrom so, dass der Strom durch R3 und R17 einen Spannungsabfall in
Hohe seiner Einsatzspannung iiber R3 verursacht. Uber das Verhiltnis
von R3 zu R17 lisst sich also ein von der augenblicklichen Aussteue-
rung des Verstirkers unabhingiger Spannungsabfall einstellen. Dieser
Spannungsabfall bestimmt den Ruhestrom in Ausgangszweig. Die Pe-
gelverschiebungsstufe verhilt sich wie eine Z-Diode mit einstellbarer
Durchbruchspannung.

Der maximale Ausgangsspannungshub am Ausgang ist im Wesentli-
chen begrenzt durch die Spannungsabfille iiber R6 und RS, den Span-
nungsabfillen iiber den Emitterwiderstinden R1 und R2 und den Ein-
satzspannungen von T10 und T11.

Die Kombination von R1 und T9 stellt eine Strombegrenzung fiir positi-
ve Ausgangsstrome dar, damit eine Uberlastung (Kurzschluss) der Aus-
gangsstufe des OPs nicht zu ihrer Zerstorung fiihrt. Flieft ein Strom,
der einen Spannungsabfall in Hohe der Einsatzspannung iiber R1 verur-
sacht, so wird T9 aufgesteuert. Es flieBt dann ein Kollektorstrom durch
T9, der dem Transistor T11 als Teil seines Basisstroms entzogen ist.
Dadurch steuert T11 nicht weiter auf. Der Ausgangsstrom ist somit be-
grenzt. Der Begrenzungsmechanismus fiir negative Ausgangsstrome,
bestehend aus R2 und T8 arbeitet dquivalent.

Die Konstantstromquellen bestehen aus den Transistoren T5, T12, T14

2. Stufe

3. Stufe

Klemmschaltung

Strombegrenzung
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und den Widerstdnden R11, R6 und R14. Die Verschaltung der Kompo-
nenten sorgt weitgehend unabhingig von der Betriebsspannung dafiir,
dass der Kollektorstrom von TS5 und T12 konstant ist. T14 regelt den
Basisstrom von T12 so, dass der Emitterstrom von T12 einen Span-
nungsabfall in Hohe der Einsatzspannung iiber R6 hervorruft. Dem-
zufolge fillt iber R14 eine Spannung ab, die ca. 2 mal der Einsatz-
spannung unter der Betriebsspannung liegt. Durch die Wahl von R6
und R11 ist der jeweilige Ausgangsstrom bestimmt. VergroBert sich
z.B. die Betriebsspannung um AUpg , so erhoht sich der Spannungs-
abfall iiber R14 ebenfalls um AUg. Ipi2 erhdht sich entsprechend
ungefihr um AUg/R14. Dieser Stromanstieg bewirkt, dass auch die
Spannung iiber R6 ansteigt und T14 stéirker aufsteuert. T14 nimmt den
um AUp/R14 erhohten Basisstrom fast vollstindig auf, d. h. die Basis-
Emitter-Spannung von T12 (bzw. der Basisstrom) verkleinert sich wie-
der. Der Kollektorstrom von T12 stellt sich trotz erhdhter Betriebsspan-
nung Up fast genau wieder auf seinen alten Wert ein. Ahnlich regelt die
Konstantstromquelle eine Verkleinerung der Betriebsspannung aus. Die
Stromquellenschaltung ist also nur schwach abhingig von der Grofe
der Betriebsspannung, was fiir gut definierte Strome in den Strompfaden
einer OP-Schaltung erforderlich ist. Der konstante Referenzstrom durch
T12 wird mit dem Stromspiegeltransistor T5 in den linken Zweig R11
und T5 iibertragen. Dabei bestimmt das Verhiltnis der Kollektorwi-
derstinde R11/R6 das Spiegelverhiltnis.

Die Dioden D3 und D4 bilden einen Schutz fiir den Differenzein-
gang. Sie begrenzen die Differenzeingangsspannung auf einen durch
die Durchlassspannung der Dioden vorgegebenen maximalen Wert. Die
Eingangswiderstinde R12 und R13 begrenzen den Eingangsstrom. Die
Schutzdioden D2 und D5 begrenzen den Gleichtaktbereich der Span-
nung am Eingang des Differenzverstirkers auf Werte, die maximal um
die Durchlassspannung iiber +Up bzw. unter —Upg liegen. Die elektri-
sche Wirkung der Eingangsschutzschaltung auf den normalen Betrieb
des OPs kann vernachlissigt werden. Sie braucht also nicht in Berech-
nungen zum Verhalten des beschalteten OPs beriicksichtigt zu werden.
Ein derartiger Eingangsschutz ist in integrierten Operationsverstirkern
nicht immer vorhanden.

Aus Stabilitidtsgriinden musste eine Miller-Kapazitit Cy; eingefiihrt
werden. Zur Berechnung der Transitfrequenz wird das Ersatzschaltbild
in Abb. 3.12 benutzt. Die Eingangsstufe wird als spannungsgesteuer-
te Stromquelle modelliert. Die Stufen 2, 3 werden als OP aufgefasst.
Die Steilheit g,,, der Differenzstufe ist prinzipbedingt genauso grof3 wie
die eines eines Eingangstransistors und betrigt g,, = s = I¢-/(nUr).
Durch einen Maschenumlauf, fiir den Fall dass Eingangsspannung U,
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und Ausgangsspannung U, gleich sind, kann die Transitfrequenz zu

S ) IC'

= = 3.1
271’01\[ QTI’CA[ . TLUT ( 6)

fr

bestimmt werden. Sie hingt damit direkt von der Hohe der Miller-
Kapazitit und von dem Strom durch die Eingangstransistoren ab.

Abbildung 3.12

Ues L.
|&nUe +— 0 Kleinsignal-ESB
U. & l U der Frequenzgang-
korrektur

0. z

Andere interessante und weitergehende Konzepte (low-power, high-
speed usw) finden sich u.a. [3.8-3.11].

3.1.7 Beispiel eines integrierten
CMOS-Operationsverstirkers

In Abbildung 3.14 wird ein Beispiel fiir einen integrierten, mehrstufi-
gen Operationsverstirker in CMOS-Technik vorgestellt. Der OP ist zu
groBen Teilen aus den zuvor vorgestellten Grundschaltungen aufgebaut.
Zur Verdeutlichung des Signalverlaufes enthilt die Abbildung 3.13 ein
Blockdiagramm.

] Abbildung 3.13
| | Beispiel eines
| / ‘ CMOS-OP,
Blockdiagramm
Differenz- Spannungsverstiarker  Inverter Ausgangsstufe

verstirker mit geregelter Kaskode Pegelanpassung  (Klasse AB)
und Verstirkung

Das differentielle Eingangssignal wird zunichst in einer Differenzstufe
verstarkt. Dessen Ausgangssignal wird einem Spannungsverstérker zu-
gefiihrt. Die Ausgangsstufe ist ein Stromverstirker, um niederohmige
Lasten treiben zu kdnnen. Da die Ausgangsstufe mit Spannungen um
die halbe Betriebsspannung herum angesteuert werden muss, ist eine
Anpassung des Pegels erforderlich.
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Referenzstrome In den Transistor T1 wird von einer anderen Schaltung ein Referenz-
strom gespeist. Dieser Strom wird mehrfach und mit unterschiedli-
chen Verhiltnissen kopiert. Die Referenzstrome der einzelnen Stu-
fen werden durch T3, T4, T6...T9 eingespeist. Uber den Transistor

1. Stufe, T3 flieBt ein konstanter Strom in die Differenzstufe mit Stromspie-
Differenzstufe gellast, die aus T3, T6, T10...T15 gebildet wird. T10, T11 ist das
Eingangs-Transistorpaar. Die Kaskode-Transistoren T12, T13 dienen
zur Verstirkungserhohung und zur Reduzierung des Miller-Effektes.
Die bendtige Referenzspannung ist die Drain-Source-Spannung von
T16. Diese Spannung ist gleichbleibend bezogen auf das Drain-
Potential von T3, da ein konstanter Strom durch T16 fliet. Die DC-
Verstirkung dieser Stufe ist aufgrund der gewihlten Transistorgeome-
trien und Strome mit v = 1150 relativ hoch.

2. Stufe, Die niichste Stufe dient zu einer weiteren Spannungsverstarkung. T17
Spannungs- mit seiner Kaskode T18 sind die wesentlichen Elemente dieser Stufe.
verstirkung Das Lastelement ist die Stromquelle T7. Um einen moglichst grof3en

9 p Ausgangswiderstand und damit eine moglichst groBe Verstirkung zu
T18 — rs erreichen, muss das Drain-Potential von T17 konstant gehalten werden.
Dieses kann durch einen Regelkreis mit einem Verstirker und einem
Spannungsfolger erreicht werden (siche Bild am Rand). In der vorlie-
—{"“ Ti7 genden Realisierung wurde der Verstarker durch T19 mit seiner Strom-
'—l quelle T8 realisiert. T19 regelt das Gate-Potential der Kaskode und
wird iiber den Stromquellentransistor T8 gesteuert. Die Drain-Source-
Spannung von T17 wird damit konstant gehalten. Dieser duflerst einfa-
che Regelkreis ist den hiufig benutzen Kaskode-Schaltungen mit festen

Bias-Spannungen iiberlegen.
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Der Inverter T20, T21 dient zur Anpassung des Ausgangspegels die-
ser Stufe zum Eingangspegel der nichsten Stufe und erhoht zusitzlich
die Verstirkung. Aufgrund der Spannungsverhiltnisse wurde der be-
reits vorgestellte Spannungsfolger nicht verwendet. Ein Spannungs-
folger hitte die Verstirkung gemindert (auf ca. 75%, abhingig von
der Dimensionierung). Ein Nachteil einer jeden Pegelanpassung ist die
Einfiihrung eines weiteren Pols, der zur Instabilitit fiihren kann.

Die Ausgangsstufe ist ein Verstirker der Klasse AB. Die Transistoren
T4, T9 speisen einen konstanten Strom in die Ausgangsstufe. Uber
die Widerstinde R1, R2 fillt dann jeweils eine feste Spannung ab.
Damit werden die Gate-Source-Spannungen der Ausgangstransistoren
T22, T23 im Bezug auf die Eingangsspannung so verschoben, dass bei-
de Transistoren um einen bestimmten Betrag in Séttigung sind und ein
definierter Ruhestrom durch die Stufe flieft.

In Abbildung 3.15 wird die Verstirkungs- und Phasenkennlinie des OPs
gezeigt. Aufgrund des mehrstufigen Aufbaus ist aus Stabilititsgriinden
eine starke Kompensation notwendig. Dabei wird der Ausgang des OPs
mit dem Ausgang der Differenzstufe iiber eine Miller-Kapazitit verbun-
den. Durch die Kompensations-Kapazitit C'y; wird die Phase schon bei
sehr niedrigen Frequenzen um 90° gedreht und die Verstirkung fallt um
20dB je Dekade ab. Die Tiefpisse der OP-Stufen drehen die Phase bei
vergleichsweise hohen Frequenzen, so dass sie in der Kennlinie nicht zu
sehen sind. Durch eine Kompensation wurde eine hohe Phasenreserve
von lber T0° erreicht. Sie wurde durch eine niedrige Transitfrequenz
erkauft.

Der OP hat eine besonders hohe Verstirkung (> 140dB), eine rela-
tiv niedrige Transitfrequenz (=~ 5MHz), ist fiir eine minimale Be-
triebsspannung von 1,8V ausgelegt und wurde fiir einen CMOS-
Prozess mit einer minimalen Kanallinge von 0,35um entwickelt.
Sein Ausgangsspannungs-Bereich betriigt bei einer Last von 10k ca.
1, 73V; der maximale Ausgangsstrom ist 1mA.

In anderen Realisierungen fiir Operationsverstirker wird hiufig ein
Aufbau mit weniger Stufen und damit mit geringerer Verstirkung
gewihlt. Der innere Aufbau und die Kenndaten eines OPs sind auf die
jeweilige Anwendung abzustimmen. Fiir die analoge Signalverarbei-
tung empfiehlt es sich, eine Anzahl unterschiedlicher OPs vorzuhalten,
so dass fiir die jeweilige Anwendung schnell ein passender OP aus einer
Bibliothek entnommen werden.

Andere Konzepte finden sich u.a. in [3.3], [3.8 - 3.11].

Inverter

Ausgangsstufe

Kompensation
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Abbildung 3.15
Verstirkungs-,
Phasenkennlinie

Funktion OTA

Abbildung 3.16
Einfacher
Transkonduktanz-
Verstirker
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3.1.8 Beispiel eines Transkonduktanz-
verstirkers in Bipolar-Technik

Ein Transkonduktanz-Verstirker (engl. Operational Transconductance
Amplifier OTA) nach der Einteilung in Abbildung 3.1 ist eine span-
nungsgesteuerte Stromquelle. Abhédngig von der Eingangsspannungs-
differenz fliefit ein Strom aus den Ausgang hinaus bzw. in den Aus-
gang hinein. Den prinzipiellen Aufbau eines OTAs (z. B. CA3080) zeigt
Abb. 3.16.

Der Referenzstrom I,..; wird durch T1 nach T2 gespiegelt. Die Ein-
gangsspannung liegt am differentiellen Paar T3, T4 an. Der Kollektor-
strom von T3 wird iiber TS, T6, T9 nach T10 gespiegelt.

N /N AN+Us
|
T8
[ﬂ
Irey ‘ -
T1 T10
ov

Der Kollektorstrom von T4 wird iiber T7 nach T8 kopiert, so dass bei
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einer geeigneten Ausgangslast die Stromdifferenz der Kollektorstrome
Ic,r4 — Ic,3 in den Ausgang hinein bzw. hinaus flieBen muss. Der
Ubertragungsfaktor zwischen Eingangsdifferenz-Spannung U, — U,
und dem Ausgangsstrom [, ist die Steilheit g,, der Eingangstransisto-
ren T3, T4

I, = gm (Uer —Ue_). (3.17)

Danach ist der Ausgangsstrom proportional zur Eingangsspannung und
zum Strom durch die Eingangstransistoren.

Ist der Referenzstrom iiber eine Spannung einstellbar, so kann mit
dieser Schaltung ein Analog-Multiplizierer aufgebaut werden. Weite-
re Anwendungsmoglichkeiten sind u.a. Multiplexer, Integratoren und
Abtast-Halte-Glieder.

Der einfache Stromspiegel mit Transistordiode (Bild am Rand) kopiert
den Strom jedoch fehlerhaft. Der Strom durch den Kollektor des Transi-
stors im Eingangszweig ist um den zweifachen Basis-Strom erniedrigt.
Der Ausgangsstrom betrigt demzufolge

I,=1 -2l = (1+—2—> L (3.18)
Br

und weicht um den Faktor 2/5r vom idealen Wert ab.

Eine deutliche Verbesserung stellt der so genannte Wilson-Stromspiegel
dar. Dabei handelt es sich um einen geschlossenen Regelkreis. Der
Spannungsabfall iiber T2 steigt solange an, bis durch den Transistor im
Eingangszweig T1 der Strom I, — I flief3t.

In der Abbildung 3.17 sind die Strome im stationdren Endzustand einge-
zeichnet. Die Strome wurden in der Abbildung als ideal angenommen.
Doch auch hier kommt es zu einem Fehler

I, = 1—.,'; I.. 3.19
( /3;7-*-23[:-1-2) ( )

Anwendungen

Wilson-
Stromspiegel

Abbildung 3.17
Wilson-
Stromspiegel
(Strome ideal)
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Definition

Abbildung 3.18

Idealer Komparator

Verstirkung

Der Fehler ist jedoch wegen des quadratischen Faktors im Nenner
wesentlich geringer als beim Standard-Stromspiegel. In den mei-
sten praktischen Ausfiihrungen eines OTAs werden daher der Wilson-
Stromspiegel oder noch weiter verbesserte Stromspiegel verwendet.
Die vorgestellten Bipolar-Schaltungen sind ohne Probleme auch in
MOS-Technik realisierbar.

3.2 Komparatoren

Wihrend die Umwelt durch analoge Werte geprigt ist, findet die Be-
rechnung beliebiger Funktion weitgehend digital statt. Die Schnittstel-
le zwischen der analogen Umwelt und der digitalen Verarbeitung wird
durch Analog-Digital Wandler hergestellt. Bei diesen Wandlern ist der
Komparator hiufig das wesentliche Element.

Ein Komparator ist eine Schaltung, die ein analoges Signal mit
einem weiteren Signal vergleicht. Am Ausgang der Komparator-
schaltung liegt dann ein bindres Signal an, das auf dem Vergleich
der beiden analogen Signale basiert. In der Abbildung 3.18
wird das Schaltungssymbol des Komparators, die ideale Uber-
tragungskennlinie und ein Modell als spannungsgesteuerte Spannungs-
quelle VCVS (engl. Voltage-Controlled Voltage-Source) gezeigt.

Va

Va+
Vypo— +

—— (ve—vo)

vy o—
ve— fir (vi—v_) <0
Ve fir (vo—v_)>0

ftl(v+_v—) l Va ﬁl(V+—V—): {

V. o—

Der Komparator sollte lediglich zwei Zustinde annehmen diirfen. In der
Realitit gibt es jedoch einen stetigen Ubergang zwischen diesen beiden
digitalen Zustinden. In einem einfachen Modell kann der Ubergang als
eine konstante Verstarkung angenommen werden. Eine Spannung AV
muss iiberwunden werden, bis der Komparator von einem Zustand in
den dazu komplementiren kippt.
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V(I

vy o—
Va+
Jalvy —v_) Vu
av [ av (ve—v-)
V_ o Vos =5 Nos Vos + 5
V-
Va— fiir (V+ - V-) S Vos — ¥
ﬁl(v*’ - V_) = Ak(v+ - V—) fiir vyy — A_Zv < (V+ —V_) < v+ %
Va+ fiir (vie=vo) 2 ves + lfv_"‘
Die Verstirkung in diesem Bereich ergibt sich zu
. Va+ — Ug—
Ag = lim 22—, (3.20)

Die Verstirkung ist eine sehr wichtige GroBe zur Charakterisierung ei-
nes Komparators. Sie definiert die minimale Eingangsspannungsinde-
rung, die zu einem Kippen der Ausgangsspannung von einem biniren
Zustand in den anderen fiihrt.

Eine weitere Nichtidealitit eines realen Komparators ist ein Versatz
zwischen der realen und der idealen Ausgangskennlinie. Dieser Versatz
ist begriindet durch herstellungsbedingte Unpaarigkeiten (vgl. Kap. 4,
Nichtidealititen). Die Grofle dieses Versatzes wird als Offsetspannung
bezeichnet. In Abb. 3.19 wird die Ubertragungskennlinie und ein Mo-
dell erster Ordnung fiir einen nicht idealen Komparator vorgestellt.

Das vorgestellte DC-Modell beriicksichtigt Offset und endliche
Verstirkung, jedoch keine Effekte im Zeitbereich wie zum Beispiel eine
Verzdgerung von einer Erregung am Eingang bis zur Antwort am Aus-
gang. Diese Verzdgerung wird Propagationszeit (engl. propagation de-
lay) genannt. Die Propagationszeit ist ein wichtiger Parameter, denn in
den Schaltungen in denen Komparatoren verwendet werden, ist haufig
der Komparator die Begrenzung der Geschwindigkeit. Diese Propaga-
tionszeit ist im Allgemeinem eine Funktion der Amplitude am Eingang.
Ein groBeres Eingangssignal fiihrt zu einer kleineren Verzdgerungszeit.

3.2.1 Einstufige Komparatoren

Der einfachste Komparator ist der bereits vorgestellte Inverter. An-
ders als in unserem einfachen Modell werden beim Inverter nicht zwei
Eingangsspannungen miteinander, sondern eine Eingangsspannung U,

Abbildung 3.19
Modell erster
Ordnung fiir einen
nicht idealen
Komparator

Propagationszeit
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Abbildung 3.20
Inverter als
Komparator

wird mit einer durch das Design eingestellten Spannung U, vergli-
chen. Die Spannung U, ¢ kann durch das Verhiltnis der Designgrof3en
W/L von p- und n-Kanal Transistor bestimmt werden. In der Abbil-
dung sind die Ausgangskurven des Komparator fiir unterschiedliche
W/ L Verhiltnisse von p- und n-Kanal Transistor aufgezeichnet.

U, U,
U,=U.,.
Tl m B a %
L -
— W,
U L au,
¢ @ UY2 =lim e
I aU, _)OAUe
. w
T2 2 L
ov=u. . iy U.B
0 UT, n Ureﬂ Ure/B Uref5 UB+ UT, P

Die Spannung U,y ist die Spannung am Eingang bei der der Ausgang
genau in der Mitte zwischen den beiden binédren Ausgangssignalen U, .,
U,_ — also beim Push-Pull Inverter Up /2 — befindet. Rechnerisch er-
gibt sich die Vergleichsspannung zu

Drr ef —

3.2

Dabei wurde vorausgesetzt, dass die Transistoren in Sittigung arbeiten;
Kanallingenmodulation wurde vernachlissigt. Damit ist U s nicht nur
abhingig von DesigngroBen, sondern auch von der verwendeten Tech-
nologie und der Hohe der Betriebsspannung. D.h. Schwankungen im
Herstellprozess und Schwankungen der Versorgungsspannung wihrend
des Betriebes (z.B. Rauschen, ggf. Temperaturabhingigkeit) wirken
sich unmittelbar auf den Vergleich aus.

Ein verbesserter Komparator ist die bereits vorgestellte Differenzstufe.
Der Komparator verstirkt die Differenz zwischen dem invertierenden
und nicht invertierenden Eingang. Damit wird das Ergebnis des Kom-
parators unabhiingig von Prozess und Betriebsspannung. Die Ubertra-
gungsfunktion wurde bereits vorgestellt.
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3.2.2 Zweistufige Komparatoren

Eine Kombination der bereits vorgestellten Komparatoren Inverter und
Differenzstufe fiihren zu den Abbildungen 3.21 und 3.22. Sie zeigen
eine Differenzstufe mit Stromspiegellast verschaltet mit einem Inverter
in einer Ausfiihrung mit Stromquellenlast als Prinzipschaltbild und in
einer schaltungstechnischen Realisierung.
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Die relativ niedrige Verstiirkung der Differenzstufe wird mithilfe des
Inverters vergroBert. Die Ausgangsspannung der Differenzstufe liegt
potentialmiBig niher bei der Betriebsspannung und damit giinstig fiir
die Inverterschaltung. Der begrenzte Ausgangsspannungsbereich der
Differenzstufe, welcher in einer Einzelschaltung ein Problem ist, kann
hier gewinnbringend verwendet werden.
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Die Verstirkung des zweistufigen Komparators kann mit den vorgestell-
ten Niherungen fiir Differenzverstirker und Inverter zu

f

2 ams
U‘_‘ ~ .(]”l.., . JIII ) (3.22)
9gDS1 gpss + gDss3
N—— —_—
Differenzverstarker Inverter

abgeschitzt werden. Die unerwiinschte Verstirkung von Gleichtaktsig-

Abbildung 3.21
Prinzip eines
zweistufigen
Komparators

Abbildung 3.22
Zweistufiger
Komparator in
CMOS-Technik
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Abbildung 3.23
Komparator mit
Bipolar-
Transistoren

Komparator
,Rauschen”

nalen am Eingang auf den Ausgang errechnet sich zu:

Ve gDss2 . gms
' (9psL + gmr)(2 (1 +n) + gpss2/gmE)  gDss + gpsss
Gleichtaktverstarkung Differenzstufe Verstdarkung Inverter
(3.23)

Diese Komparatorschaltung wurde (leicht modifiziert) auf ihre
Abhingigkeit vom Herstellprozess untersucht. Durch eine Vielzahl von
Messungen kann statistisch sicher eine Aussage iiber die dquivalente
Eingangsoffset-Spannung gemacht werden. Ergebnisse hierzu befin-
den sich in Kap. 4.3.5. Eine andere Mdglichkeit, einen zweistufigen
Komparator aufzubauen, ist die Kombination einer Differenzstufe mit
Differenzausgang mit einer Phasenumkehr- und Addierstufe in CMOS-
Technik.

Die Abbildung 3.23 zeigt ein Beispiel fiir einen Komparator in Bipo-
lar Technik. Die npn-Transistoren T1...T4 bilden eine Darlington-
Eingangsstufe. TS, T6 stellen eine Stromspiegellast dar. Thr Ausgang
ist mit der zweiten Stufe (T7) verbunden. Die Dioden dienen zur Ge-
schwindigkeitserhohung. Sie fiihren Strom zu den Transistoren T3, T4
um deren Streukapazititen an den Basen zu laden.

3.2.3 Komparatoren mit Hysterese

Wird ein  Komparator in der Nihe seines Umschaltpunktes betrieben
und gleichzeitig in einer sehr verrauschten Umgebung eingesetzt, so
kann die Ausgangsspannung ebenfalls verrauscht sein. Dabei muss aber
vorausgesetzt werden, dass die Komparatorschaltung schnell genug und
die Hohe des Rauschsignals grofl genug ist. Unter solchen Betriebsbe-
dingungen konnen die oben vorgestellten Komparatoren nicht sinnvoll
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betrieben werden. Deshalb muss die Ubertragungskennlinie auf die spe-

ziellen Bedingungen modifiziert werden.
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Eingangsspannung
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Der Vorteil eines Komparators mit Hysterese kann anhand von Abbil-
dung 3.24 veranschaulicht werden. Gezeichnet ist der Verlauf der Aus-
gangsspannung eines Komparators ohne Hysterese und eines Kompara-
tors mit Hysterese bei einem verrauschten Eingangssignal.

Eine Hysterese kann so aufgefasst werden, als wenn sich die Spannung
mit der ein analoges Eingangssignal verglichen werden soll durch eben
diese Eingangsspannung verstelit. Wenn der Eingang die Schwellen-
spannung iiberschreitet, so erscheint am Ausgang des Komparators der
obere Spannungswert v, und die (neue) Schwellenspannung wird re-
duziert und umgekehrt. Die Hysteresekurve in der Abbildung am Rand
verdeutlicht diesen Zusammenhang.

Fiir Komparatoren mit Hysterese gibt es sehr viele unterschiedliche
Schaltungsvorschlige. Alle diese Schaltungen benutzen in irgendeiner
Form eine positive Riickkopplung. Das Schaltbild am Rand zeigt einen
sehr einfachen Schaltungsvorschlag mit einem OP. Im Bild 3.25 wird
ein Schaltungsbeispiel fiir einen Komparator mit Hysterese gezeigt.
Uber die Konstantstromquelle TS wird ein Strom Ipg in die Schaltung
eingeprigt. Die Differenzstufe T1, T2 stellt eine Form von negativer
Riickkopplung dar. Wird beispielsweise Ug; erh¢ht, dann steuert T1
stirker durch, Ip; steigt und U 4» wird erniedrigt. Die Stromspiegel T3,
T4 und T6, T5 verursachen eine positive Riickkopplung. Diese positive
Riickkopplung muss stirker sein als die negative, damit eine Hysterese
entstehen kann. Deshalb miissen die Stromspiegelverhiltnisse k|, k-

Abbildung 3.24
Komparator
ohne/mit Hysterese
bei verrauschtem
Eingangssignal
(nicht maB-
stiablich)

Hystersekurve

U,

Schaltungs-
vorschlag
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grofler als | sein, also Stromverstirkungen vorliegen.

IVg W"4

_— 3.24

Is < I, (3.24)
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In der Regel soll die Hystersekurve symmetrisch sein, d. h. die negative
und positive Schaltschwelle Ug ., Ug 4 sind gleich weit von der idealen
Schaltschwelle Ug = 0V entfernt. Daher wird

Wy _ W

=T (3.26)
Wi W
L_4 = I- (3.27)

gewihlt. Ebenfalls iiblich ist es, die Ldngen der Transistoren T3 ... T6
gleich zu wihlen und nur die Weiten entsprechend obiger Gleichungen
anzupassen.

Ugy —Ugz > 0 Um die Schaltung zu verstehen, gehen wir von einer ausreichend
groBen, positiven Eingangsspannung aus. Nahezu der gesamte Refe-
renzstrom flief3t dann durch den linken Transistor der Differenzstufe T1.
Zugefiihrt wird der Strom durch den als Diode verschalteten Transistor
T3 der Differenzstufe. Der linke Stromspiegel mochte den Strom mit
dem Verstirkungsverhiltnis %, tiber T4 in den rechten Zweig kopieren.

_ ”'[ / L4

=——Ip3=kp: 3.28
Wy Ly 02 = flos (3.28)

D
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Da die Stromsumme durch die Konstantstromquelle TS vorgegeben ist
und ein Strom dieser GroBe bereits durch T3, T1 fliet, gelingt die-
ser Kopiervorgang nicht. Durch die Transistoren des rechten Zweiges
T2, T5 und T6 flieBt kein Strom. Die Ausgangsspannung bei einem
zweiphasigen Ausgang U 41 — U 42 ist positiv, bzw. die einphasige Aus-
gangsspannung U 45 erreicht ihren unteren Wert.

Wird nun die Eingangsspannung in Richtung Umschaltpunkt verringert,
so flieBt ein Teil des Referenzstromes durch T2. T2 wird durch T4
gespeist. Der Stromverstirkungsfaktor wird noch nicht erreicht. Der
Strom durch T1 verringert sich entsprechend der Vergréferung des Stro-
mes in T2.

Bei Ug; — Ugs = 0 ist der Umschaltpunkt eines Komparators ohne Hy-
sterese erreicht. In dieser Schaltung herrscht immer noch der im Absatz
zuvor beschriebene Arbeitspunkt.

Die Eingangsspannung wechselt das Vorzeichen und wird noch weiter
erniedrigt. Der Umschaltpunkt wird erreicht, wenn der linke Stromspie-
gel arbeitet, also Gl. 3.28 erfiillt ist.

Bei einer weiteren Verkleinerung der Eingangsspannung kann der
Strom fiir T2 nicht mehr durch T4 geliefert werden. Dieser Strom muss
iiber T6 flieBen, der Komparator kippt. Der gesamte Strom flieBt iiber
T6, T2 in die Quelle TS. Durch die Transistoren T1, T3 und T4 fliet
kein Strom. Die Ausgangsspannung U y; — U 42 ist negativ.

Ahnliche Uberlegungen gelten fiir eine Erhdhung der Eingangsspan-
nung ausgehend von einem negativen Eingangssignal. In der Abbildung
am Rand befindet sich ein Simulationsergebnis fiir einen Komparator
mit starker Hysterese. Deutlich ist die mit £400mV grofie Hysterese-
schleife zu erkennen. Jedoch ist der Ausgangsspannungsbereich nicht
optimal. Deshalb wird die Komparatorschaltung entweder um einen
Inverter (einphasiger Anschluss an U 4;) oder um eine Phasenumkehr-
und Addierstufe (zweiphasiger Anschluss an U4, und U 4») erweitert.
Hier wurde der Ubersichtlichkeit halber darauf verzichtet.

3.2.4 Komparatoren mit Selbstabgleich

Die Eingangsoffset-Spannung, die durch den nicht idealen Herstellpro-
zess entsteht, ist ein sehr grofes Problem beim Entwurf von Kompara-
toren. Insbesondere in hoch genauen Applikationen, wie z. B. bei A/D-
Konvertern, kann eine groBe Eingangsoffset-Spannung nicht toleriert
werden. Ein systematischer Offset kann durch ein gutes Design nahe-
zu eliminiert werden, wiihrend statistische Offsets verbleiben und nicht
vorhergesagt werden konnen.

Ugr —Ug2 >0
Ugr —Ug2 =0
Ug1 —Ug2 <0
Umschaltpunkt
UsJV
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Flichen-
vergroBBerung

Abbildung 3.26
Komparator mit
Selbstabgleich

Selbstabgleich

Erste Phase

Zweite Phase

Eine Moglichkeit, diesen Offset zu verringern, ist die Flichen der
empfindlichen Eingangstransistoren zu vergroBern (Flichengesetz, Gl.
4.36). Dadurch wird der Offset aber nicht beseitigt sondern nur ver-
ringert. AuBlerdem wird die Schaltung durch die erhéhten parasitiren
Kapazititen langsamer; wegen des erhchten Flichenbedarfs steigen die
Produktionskosten.

o)
i it
5 o—o7
il I
Usi fH A oy,

T :, ®
Cp
¢2 lUnffx

L rlr
[1 1]

t

Komparatoren mit einem Selbstabgleich (engl. auto zero technique)
arbeiten nicht wie die zuvor beschriebenen Schaltungen zeitkontinuier-
lich. Wihrend einer ersten Phase wird der vorhandene Offset eingemes-
sen. In einer zweiten Phase wird das um den Offset verschobene Sig-
nal mit dem Eingangsoffset verglichen. Eine weit verbreitete Schaltung
wird in Abbildung 3.27 gezeigt. Der nicht ideale OP wird dargestellt
durch einen offsetfreien Verstirker mit dem Verstirkungsfaktor A4 und
einer Offsetspannung.

Die Eingangsspannung Ug; — Ugs wird auf zwei Phasen verteilt ein-
gelesen. Wihrend Phase ¢; wird in der Kapazitit C', die Spannung
Ug» — U, ys eingespeichert. Der Verstirker ist dazu als Spannungsfol-
ger beschaltet.

In der zweiten Phase ¢» wird die Eingangsspannung Ug,; einge-
lesen. Der OP arbeitet als Komparator (unbeschaltet). Mit der
parasitiren Kapazitit C, und C, ergibt sich ein kapazitiver Span-
nungsteiler, der zu einem vom Kapazitdtsverhiltnis abhidngigen
Fehler fithrt. Damit hingt die Ausgangsspannung des Verstirkers
nur noch von der Eingangsspannung ab und ist bei ausreichender
Verstirkung 4 und groBem Kapazititsverhiltnis C,/C, nahezu
frei von einer Offsetspannung. Die Eingangsspannungen diirfen
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sich wiihrend des Einlesens, also fiir die Dauer der Phasen ¢,
und ¢», nicht indern, ansonsten entsteht ein weiterer Fehler.
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Eine weitere beliebte selbstabgleichende Komparatorschaltung zeigt
Abb. 3.27. Zwei Push-Pull Inverter werden kapazitiv miteinander ge-
koppelt. Wiihrend Phase ¢; werden die Aus- und Eingiéinge jedes Inver-
ters ,,selbstabgeglichen”. In der zweiten Phase ¢» wird das Komparato-
rergebnis ermittelt. Hiufig wird dieser Komparator mit einem D-Flip-
Flop gekoppelt, um die Geschwindigkeit durch zusitzliche Verstirkung
zu erhéhen.

Weitere Komparatorschaltungen finden sich u.a. in [3.5-6], [3.10] und
[3.12].

3.3 Rechnergestiitzter Entwurf
integrierter Schaltungen

Am Beginn eines Fertigunsprozesses einer elektrischen Schaltung be-
findet sich der Wunsch bzw. die Notwendigkeit elektrische Eingangspa-
rameter auf elektrische Ausgangsparameter umzusetzen. Sind die not-
wendigen Spezifikationen aufgestellt, so wird nach einer geeigneten
Schaltungsidee oder -variante gesucht. In grofen Firmen gibt es da-
zu Datenbanken in denen Schaltungskonzepte katalogisiert sind. Erst
danach kann eine Schaltung in groben Ziigen dimensioniert werden.
Hiufig verlisst sich der Schaltungsdesigner dabei auf Handrechnungen
und Erfahrungswerten.

Das Verhalten der dimensionierten Schaltung wird mit einem Netz-
werkanalyseprogramm untersucht. Da die Handrechnungen und Er-
fahrungswerte nur sehr ungenau sind, muss die Schaltung mehrfach
nachdimensioniert werden. Besser ist eine exakte Dimensionierung.
Dazu gibt es unterschiedliche Programme mit denen die Arbeitspunkt-

Abbildung 3.27
Komparator-
schaltung mit
Selbstabgleich
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Abbildung 3.28
Flussdiagramm
zum Schaltungs-
entwurf

SPICE

Netzliste

Steuerdatei

werte der Transistoren exakt berechnet werden konnen (z. B. MOSDIM
[3.14], gmos [3.15]). Aber auch mit diesen Programmen muss der Desi-
gner, ausgehend von Erfahrungswerten iterativ das ¥/ L-Verhiltnis so
lange idndern, bis die gewiinschten Eigenschaften (z.B. g,,, Ips) bei
vorgegebenen Parametern (z. B. Ugs, Usp) erreicht werden.

Idee Schaltungs- Dimensionierung
konzept
Herstellung <}::1 Ausbeute- <: Simulation
untersuchung

Ein weiterer Schritt zur vollstandigen Automatisierung ist die Dimen-
sionierung des Einzeltransistors (oder auch der Teilschaltung) mit einer
analogen Beschreibungssprache. Die Iteration erfolgt automatisch. In
Abb. 3.29 wird die Ein-/ Ausgabemaske zur automatisierten Transistor-
dimensionierung gezeigt (YIELD/ACID [3.16]). Nach Dimensionie-
rung und Simulation erfolgt eine Untersuchung der Ausbeute (z. B. mit
GAME (4.2], vgl. Kap. 4.3).

Anfang der 70iger Jahre wurde von der Universitit Berkeley, Kalifor-
nien ein Programm zur Schaltungssimulation vorgestellt. SPICE (Si-
mulation Programm with Integrated Circuit Emphasis) hat sich sehr
stark verbreitet. In vielen z. T. kommerziellen Nachfolgern wird die Be-
schreibungssprache auch heute noch verwendet (z. B. PSPICE; HSPI-
CE; BONSAI; ELDO). SPICE dient aber nicht der Schaltungsdimen-
sionierung, sondern lediglich der Berechnung.

Damit ein Netzwerkanalyseprogramm wie SPICE ein Ergebnis liefern
kann, muss in einer geeigneten Weise beschrieben werden mit welchen
Bauelementen die Schaltung aufgebaut ist und wie diese verschaltet
sind. Weiterhin muss bekannt sein, wie sich die Bauelemente verhalten
und welche Analysen und Ergebnisse gefordert sind. Aktuelle Netz-
werkanalyseprogramme bieten graphische Oberflachen (engl. schema-
tic entry), so dass die Schaltung dhnlich zu Papier und Bleistift auf dem
Bildschirm gezeichnet wird. Diese Zeichnung wird in eine so genannte
Netzliste iiberfithrt. Diese Netzliste kann auch mit einem beliebigen
Texteditor als ASCII-Datei erstellt werden. Eine so genannte Steuer-
datei enthilt an die Schaltung angeschlossene Quellen (z. B. Betriebs-
spannung), Modelle die das Verhalten der Bauelemente beschreiben,
die Netzliste bzw. einen Verweis auf die Netzliste und Anweisungen zu
den Analysen und gewiinschten Ausgaben.
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~ Berechnung fiir
k) PR
| unterschiedliche
¥ Temperaturen

Arbeitspunktwerte
(geforderte und
vorgegebene)

Kapazititen und
Flichen

—— Rauschen

Arbeitsbereich

Abbildung 3.29 Automatisierte Transistordimensionierung

Die Steuerdatei beginnt mit einer Titelzeile, die den Titel, aber keine Titelzeile
Anweisungen o. i. enthalten darf. In der letzten Zeile steht die . END-

Anweisung. Dazwischen befinden sich die Netzliste, die Modelle letzte Zeile

und alle Steuerbefehle. Zeilen die vom Netzwerkanalayseprogramm

nicht gelesen werden sollen, beginnen mit einem * als erstes Zeichen. Kommentarzeile
Sie werden zur Kommentierung der vorherigen oder nachfolgenden

Anweisungen benutzt. Reicht der Platz einer Zeile fiir die Eingabe

nicht aus, oder soll zur Ubersichtlichkeit eine weitere Zeile benutzt Folgezeile
werden, so wird die Folgezeile mit einem + Zeichen begonnen.
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Bezugsknoten

Abbildung 3.30
Beispielschaltung
zum Aufstellen
einer Netzliste

Zur Erstellung einer Netzliste muss jeder Knotenpunkt der Schaltung
benannt werden. An jedem Knoten miissen mindestens zwei Elemen-
te angeschlossen sein. Ein Knoten muss dabei den Namen 0 erhalten.
Er dient als Bezugsknoten. Die Potentiale der anderen Knoten wer-
den gegeniiber dem Bezugsknoten gemessen. Von jedem Knoten muss
ein (ggf. sehr hochohmiger) Gleichstrompfad zu diesem Bezugsknoten
fithren. Jede Masche muss einen von Null verschiedenen Gleichstrom-
widerstand besitzen. Ist dieses nicht der Fall (z. B. in einer Schaltung
mit Induktivititen) kann ein sehr niederohmiger Hilfswiderstand, der
die Netzwerkanalyse nicht beeinflusst, in Reihe geschaltet werden.
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In der Abbildung 3.30 wird die Umsetzung eines Tiefpassfilters gezeigt.
Der OP wird durch die Transistoren M1... M5 mit der Stromquelle M1
gebildet. Simtliche Knoten wurden benannt, ein Bezugsknoten mit der
Bezeichnung 0 wurde vergeben. Jedes Bauelement wird dann durch ei-
ne Elementanweisung in der Netzliste beschrieben. Die Elementanwei-
sung gibt an, um welche Art Bauelement es sich handelt (z. B. Wider-
stand) und zwischen welchen Knoten dieses Bauelement verschaltet ist.
Alle Elementanweisungen haben ein dhnliches Format. Sie beginnen
mit einem Buchstaben, der die Art des Bauelementes bestimmt (z. B.
R fiir Widerstand). Die direkt darauf folgenden Buchstaben legen den
Namen fest. Es folgen zwei oder mehrere Knoten (getrennt durch ein
oder mehrere Leerzeichen), sein Wert (z. B. 84Q2) ggf. ein Modellname
und weitere Optionen (z. B. fiir Temperaturabhiingigkeit).
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3.3.1 Elementare Bauelemente

Nachfolgend werden einige Bauelemente kurz aufgefiihrt. Es bleibt an-
zumerken, dass diese Liste nicht vollstindig ist und nur wesentliche Pa-
rameter aufgefiihrt werden. Optionale Parameter werden in <> Klam-
mern gesetzt. Die hier aufgefiihrten Elemente und Parameter lassen sich
in den meisten SPICE &hnlichen Simulatoren benutzen.

Kapazitit

Cname nl n2 wert <IC=anfangsbedingung>

name bezeichnet den Namen des Bauelementes. nl und n2 sind die
Knoten zwischen denen das Bauelement verschaltet ist. Ein positiv
gezihlter Strom flieBt in den Knoten nl hinein und aus dem Knoten
n2 hinaus. Mit wert wird die GroBe der Kapazitit festgelegt. Die
Nomenklatur des Wertes findet sich im Anschluss an diesen Abschnitt.
Optional kann eine Anfangsbedingung (Spannung fiir ¢ = 0) angegeben
werden.

Induktivitit

Lname nl n2 Wert <IC=anfangsbedingung>
Bezeichnung wie oben. Bei der (optionalen) Anfangsbedingung wird
der Strom zum Zeitpunkt ¢ = O festgelegt.

Gekoppelte Induktivitiiten

Kname Lnamel Lname2 wert

Lnamel und Lname?2 bezeichnen zwei Induktivititen (die jeweils eine
eigene Elementanweisung bendtigen), die miteinander gekoppelt sind.
wert ist der Kopplungsfaktor der zwischen O (keine Kopplung) und 1
(vollstindige Kopplung) liegt.

Ohmscher Widerstand

Rname nl n2 Wert

Bezeichnung wie oben. Halbleiter-Widerstinde konnen auch iiber ih-
re Geometrie berechnet werden. Die Einbeziehung von Temperatu-
rabhingigkeiten ist moglich.

Diode

Dname nl n2 modell <flaeche> <OFF>

+ <IC=anfangsbed.> <TEMP=temperatur>

Der Knoten n1 ist die Anode, Knoten n2 die Kathode. Mit flaeche
werden Parameter des Modells skaliert (interessant fiir unterschiedlich
groBBe Dioden in integrierten Schaltungen). Es kann eine Spannung als
Anfangsbedingung fiir eine Analyse im Zeitbereich (Transienten Ana-
lyse, UIC-Option) vorgegeben werden. OFF indiziert eine optionale
Startbedingung fiir eine DC-Analyse. Mit temperatur kann eine
Temperatur, die verschieden von der Temperatur der iibrigen Schaltung



170

3 Operationsverstirker, Komparatoren und rechnergestiitzter Entwurf

Tabelle 3.3
MaBstabsfaktoren
und ihre Bedeutung

sein darf, angegeben werden.

MOS-Transistor

Mname nD nG nS nB modell W=w L=1 <AD=wert>

+ <AS=wert> <PD=wert> <PS=wert> <NRD=wert>

+ <NRS=wert> <IC=VDS,VGS, VBS> <TEMP=wert> <OFF>
Der MOS-Transistor ist mit seinen Anschliissen Drain, Gate, Source,
Substrat an die Knoten nD, nG, nS, nB angeschlossen. w und 1 be-
zeichnen seine Weite und Lénge. AD, AS sind die Drain-/ Source-
Diffusionsflichen. PD, PS die zugehdrigen Umfinge. NRD, NRS geben
eine dquivalente Anzahl von Quadraten der Drain-/ Source-Fliche an.
Die Anfangsbedingungen (IC, OFF) werden fiir die Drain-Source, die
Gate-Source und die Bulk-Source Spannung angegeben.

Bipolar-Transistor

Qname nE nB nC <nB> modell <flaeche> <OFF>

+ <IC=VBE, VCE>

Wird kein Substratknoten nB angegeben, so wird das Substrat auf den
Bezugsknoten 0 gelegt. Die Anfangsbedingungen werden fiir die Basis-
Emitter und die Kollektor-Emitter Spannung angeben.

Zahlendarstellung

Alle numerischen Werte lassen sich auf mehrere Arten darstellen:
1. als ganze Zahl (z. B. 3100),

2. mit Hilfe von MaBstabsfaktoren (z. B. 3.1k),

3. als Gleitkommazahl (z. B. 3.1E3).

Die zur Verfiigung stehenden MaBstabsfaktoren sind in Tabelle 3.3 zu-
sammengestellt. Hiufig werden die Faktoren M (fiir 10~?) und MEG
(fiir 10%) verwechselt. Buchstaben, die unmittelbar einer Zahl folgen
und kein MaBstabsfaktor sind, werden von SPICE ignoriert. Damit ist
die Eingabe von Einheiten moglich (z. B. 31000hm). Zur Umrechnung
von (einem Tausendstel) Inch nach Meter steht der MaBstabsfaktor MIL
zur Verfiigung.

femto  pico nano mikro milli kilo Mega Giga Tera
107 107 107° 107% 107 10® 10° 10°  10'?
F P N U M K MEG G T

3.3.2 Spannungs- und Stromquellen

Vname nl n2 <<DC> dcwert> <AC <acamp <acphase>>>
Eine Gleichspannungsquelle wird mit der Option DC ausgewdhlt. Der
dcwert ist dann die positiv zwischen nl und n2 gezihlte Spannung.
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V1l 1 0 DC 10 ist beispielsweise eine 10 Volt Gleichspannungs- DC/AC Quelle

quelle zwischen den Knoten 1 und 0.

Eine Wechselspannungsquelle (fiir eine Frequenzanalyse) kann mit
AC kenntlich gemacht werden. acamp bezeichnet die Amplitude
der Wechselspannung, mit acphase kann dann optional eine Phase
angegeben werden. Eine Quelle kann gleichzeitig fiir AC und DC
Simulationen benutzt werden.

Vname nl n2 PULSE (vl v2 td tr tf pw per)

Mit der Pulsquelle konnen sich wiederholende Impulse mit definier-
ter Anstiegs- (tr) und Abfallzeit (t £) erzeugt werden. v1 bezeichnet
den Anfangswert der Spannung, v2 gibt die Amplitude an. td ist eine
Verzdgerungszeit nach der die Pulsfolge beginnt. pw gibt die Breite des
Pulses und per die Periode an.

Vname nl n2 SIN (vl v2 freq <td> <df> <phase>)
Diese Quelle erlaubt eine sinusférmige Anregung zwischen den Knoten
nl und n2. v1 bezeichnet den Gleichanteil, v2 die Amplitude, freqg
die Frequenz und phase die Phasenlage. df erlaubt eine geddmpfte
Schwingung (1/Zeitkonstante). Mit td kann eine Startzeit der Sinus-
schwingung angegeben werden.

Vname nl n2 PWL (tl vl t2 v2 ... tn vn)

Mit der Polygonquelle konnen durch Approximation mittels Gera-
denstiicken beliebige Kurvenformen erzeugt werden. t1 bezeichnet
den ersten Zeitpunkt, an dem die Spannung v1 anliegt. t2 bezeich-
net den nichsten Zeitpunkt, an dem die Quelle den Spannungswert v2
hat usw. Nach tn bleibt die Spannung konstant vn.

Stromquellen lassen sich analog zu den oben beschriebenen Span-
nungsquellen behandeln.

Pulsquelle

Sinusférmige
Anregung

PWL-Quelle

Iname nl n2 <<DC> dcwert> <AC <acamp <acphase>>>

Iname nl n2 PULSE (vl v2 td tr tf pw per)
Iname nl n2 SIN (vl v2 freqg <td> <df> <phase>)
Iname nl n2 PWL (tl vl t2 v2 ... tn vn)

Lineare, gesteuerte Quellen sind abhingige Quellen, die durch ihre
Eingangsspannung (oder -strom) ihre Ausgangsspannung (oder -strom)
steuern.

VCVS Spannungsgest. Spannungsquelle: Ename nl n2 n3 n4 wert
CCVS Stromgesteuerte Spannungsquelle: Hname nl n2 Vname wert
VCCS Spannungsgesteuerte Stromquelle: Gname nl n2 n3 n4 wert
CCCS Stromgesteuerte Stromquelle: Fname nl n2 Iname wert

nl ist der positive, n2 der negative Anschluss. Gesteuert werden
die Quellen jeweils mit dem positiven Steuerknoten n3 und dem

Strom-
quellen

Gesteuerte
Quellen
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Nichtlineare
gesteuerte
Quellen

INCLUDE
+ file name

Modell-
beschreibung

Steuerdatei und
Netzliste zu
Abb. 3.30

negativen Steuerknoten n4. wert ist der Ubertragungswert, der die
verlustfreie Umsetzung der Steuerspannung/ des Steuerstroms (Knoten
n3 und n4) auf die Ausgangsspannung/ den Ausgangsstrom umsetzt
(Knoten n1 und n2). Im Falle der E-Quelle bezeichnet der wert den
Spannungs-Verstdrkungsfaktor.

Nichtlineare gesteuerte Quellen erlauben einen mathematischen (auch
nichtlinearen) Zusammenhang zwischen Steuerspannung (bzw. -strom)
und Spannungs- oder Stromausgang der Quelle.

Bname nl n2 <I=expression> <V=expression>

Mit I=expression wird eine nichtlinear gesteuerte Stromquelle
gewihlt. expression ist ein mathematischer Ausdruck der beliebige
Spannungen V (n3,n4) und Stréme I (element), sowie die Opera-
tionen und Funktionen +, -, *,/, A, abs, acos, acosh, asin, asinh, atan,
atanh, cos, cosh, exp, In, log, sin, sinh, sqrt, tan enthalten darf.

3.3.3 Modelle

Einige Bauelemente benétigen ein Modell, andere erlauben es. Mit
der Angabe eines Modells kdnnen identische Parameter fiir eine Grup-
pe von Bauelementen definiert werden. Modelldefinitionen sind héufig
sehr umfangreich. Hersteller diskreter Bauelemente und Halbleitertech-
nologien stellen in der Regel dem Kunden Modelle der von ihnen ange-
botenen Bauelemente bzw. ihrer Prozesse zur Verfiigung. ZweckmiBi-
gerweise werden Bibliotheken zusammengestellt, die mit der Anwei-
sung .INCLUDE file_name in die Steuerdatei mit eingebunden
werden. Eine Modellbeschreibung sieht wie folgt aus :

.MODEL modell_name typ parameterl parameter?2

modell_name gibt den Namen des beschriebenen Modells an, typ
ist ein Bauteiltyp der folgenden (nicht vollstindigen) Liste:

R Widerstand PNP PNP Bipolar-Transistor
C Kapazitit NMOS N-Kanal MOS-Transistor
D Diode PMOS P-Kanal MOS-Transistor

NPN NPN Bipolar-Transistor

Die bauelementspezifischen Parameter und ihre Bedeutung sind in den
Handbiichern der Netzwerkanalyseprogramme hinterlegt. Fiir unser
Beispiel aus Abb. 3.30 ergibt sich folgende Steuerdatei und Netzliste:

* Beispiel, Tiefpass

M1 4 30 0 NMOS W=8u L=3.0u
M2 514 0 NMOS W=14.5u L=3.0u
M3 224 0 NMOS W=14.5u L=3.0u
M4 55 10 10 PMOS W=3u L=5.5u
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M5 2 5 10 10 PMOS W=3u L=5.5u
R1 2 6 60k

Cc1 6 0 2p

* Quellen

vref 3 0 DC 1.16

Vein 1 0 DC 3 AC 1

VB 10 0 DC 5

* Modelle

.MODEL NMOS NMOS LEVEL=1

+ VTO =0.85 KP=2.6e-5 PHI=0.77
+ GAMMA=1.25 LAMBDA=0.025

.MODEL PMOS PMOS LEVEL=1

+ VTO =-0.80 KP=8e-6 PHI=0.72
+ GAMMA=0.82 LAMBDA=0.047

* Analysen, Ausgaben

.OP

.DC vref 0.9 1.9 0.01
.PRINT DC V(M1l) V(6)

.AC DEC 33 10k 10MEG

.PRINT AC VM(6) VP(6)
.END

Die MOS Transistoren werden iiber das bereits vorgestellte Shichmann-
Hodges Modell (Level 1) berechnet. Hier wurden nur wenige Parameter
angegeben, alle anderen werden auf Default-Werte gesetzt. Die gefor-
derten Analysen und Ausgaben sowie das Simulationsergebnis werden
im Folgendem erléutert.

3.3.4 Analysen

Eine Arbeitspunktanalyse berechnet alle Spannungen und Stréme und
die Kleinsignalparameter der Transistoren. Zur Berechnung werden die
Induktivititen kurzgeschlossen und die Kapazititen als Unterbrechung
angenommen. Die Arbeitspunktanalyse wird mit dem Befehl . OP an-
gefordert.

Bei einer Gleichstromanalyse durchliuft eine Spannungs- oder Strom-
quelle quelle einen festgelegten Wertebereich von start bis stop
(Abstand inc). Fiir jeden der angeforderten Werte wird der Arbeits-
punkt berechnet.

.DC quelle start stop inc <quelle2 start2 stop2 inc2>

Eine zweite Quelle kann optional angegeben werden. Damit wird fiir
jeden Wert der ersten Quelle, jeder Wert der zweite Quelle durchfahren.

Arbeitspunkt-
analyse

Gleichstrom-
analyse
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Kleinsignal-
Wechselstrom-
analyse

Transienten-
Analyse

Anfangs-
bedingungen

Weitere
Analysen

.SUBCKT

Mit der Kleinsignal-Wechselstromanalyse wird mit den linearisierten
Gleichungen das Verhalten im Frequenzbereich simuliert. Eine Uber-
steuerung, Arbeitspunktverschiebung oder auch nichtlineares Verhalten
wird nicht beriicksichtigt.

.AC LIN OCT DEC anzahl fstart fstop

Wird der Parameter LIN gesetzt, dann wird die Frequenz von fstart
bis £stop durchlaufen. anzahl ist die Gesamtanzahl der Frequenz-
punkte. Wird OCT oder DEC gesetzt, so wird die Frequenz logarith-
misch in Oktaven bzw. Dekaden durchlaufen; anzahl ist dabei die
Anzahl der Punkte pro Oktave bzw. Dekade.

Mit der Transienten-Analyse kann das zeitabhidngige Verhalten einer
Schaltung berechnet werden. Zur Berechnung werden die GroBsignal-
gleichungen benutzt.

.TRAN tincrement tstop <tstart> <UIC>

Das Verhalten der Schaltung wird in dem Zeitraum zwischen tstart
(Default ¢ = 0) und tstop mit dem Inkrement tincrement be-
rechnet. UIC ist ein optionales Schliisselwort, dass SPICE anweist, zu
Beginn der Transienten-Simulation keine Arbeitspunktanalyse durch-
zufiihren, sondern die in einer Anweisung der Form

.IC V(knotenl)=wertl <V (knoten2)=wert2 ... >

vorgegebenen Anfangswerte zu benutzen.
Weitere Analysearten (mit ausgewéhlten optionalen Parametern) sind in
der nachfolgenden Tabelle aufgefiihrt:

Rauschen .NOISE V(nl) Vquelle LIN OCT DEC anz. fstart fstop
Pol-Nullst. .PZ ninl nin2 noutl nout2 CUR VOL POL ZER PZ
Empfindlichk. .SENS V(nl,n2) <AC <DEC> <OCT> <LIN>>

+ anz. start end
U-Funktion .TF V(noutl, nout2) Veingangsquelle
Fourier .FOUR fharm V(nl,n2) <V(n3,n4) ...>
Verzerrungen .DISTO LIN OCT DEC anz. fstart fstop <f2_over_ fl>

Treten in einer Schaltung bestimmte Schaltungselemente mehrfach auf,
so empfiehlt sich die Verwendung des . SUBCKT-Aufrufes

.SUBCKT modulname nil <ni2 ni3...>
Netzliste der Teilschaltung
.ends

Ein definiertes Modul ldsst sich mehrfach innerhalb einer Netzliste mit
der Zeile
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Xname nal <na2 na3...> modulname

aufrufen. Die Knoten der Teilschaltung modulname, sind nicht
identisch mit gleichnamigen Knoten der eigentlichen Netzliste. Die
Knoten der Teilschaltung, die eine Verbindung zu den Knoten der
eigentlichen Netzliste haben (nil ni2 ni3... ) sind in der
. SUBCKT-Anweisung aufgefiihrt. Sie sind identisch zu den Knoten
nal na2 na3... der duBeren Netzliste. Es gilt die Zuweisung
nil=na2 ni2=na2...

Die Ausgabe der Analyseergebnisse kann mit dem Befehl
.PRINT analyseart af <af2...>

erfolgen. af hat fiir Spannungen die Form v(nl <n2>). Wird
nur ein Knoten angegeben, so wird die Spannung automatisch auf
den Bezugsknoten 0 bezogen. Bei einer .AC Analyse kann V durch
VR(Realteil), VI(Imagindrteil)) VM (Amplitude), VP (Phase), VDB
(Ausgabe in dB) ersetzt werden. Strome die durch ein Bauelement flie-
Ben, konnen mit I (element)abgefragt werden. analyseart ist
eine der vorgestellten Analysen (AC, DC, TRAN, NOISE, PZ, SENS,
FOUR, TF, DISTO).

Die angeforderten Ergebnisse werden in eine ASCII-Datei in Tabellen-
form geschrieben und konnen mit geeigneten Programmen visualisiert
werden. Viele Netzwerkanalyseprogramme bieten Werkzeuge zur gra-
phischen Darstellung und Auswertung der Ergebnisse an.

Fiir das Beispiel aus Abb. 3.30 wurden die Analysen OP, DC, AC
angefordert. Bearbeitete Teile des Simulationsergebnisses der .OP-
Simulation sind unten gezeigt. Bei vielen SPICE Derivaten befinden
sich die Ergebnisse in der .OUT Datei. Neben den Spannungen im
Arbeitspunkt sind die Kleinsignalparameter der MOS-Transistoren ge-
zelgt.

Node Voltage Source Current

V(6) 3.001879e+00 vref#branch 0.000000e+00
V(10) 5.000000e+00 vein#branch 0.000000e+00
V(2) 3.001879e+00 vb#branch -3.43904e-06
V(1) 3.000000e+00

vV(5) 3.348031e+00

V(3) 1.160000e+00

v(4) 1.291433e+00

Mosl: Level 1 MOSFET model with Meyer capacitance model

device m5S m4 m3 m2 ml

model pmos pmos nmos nmos nmos
id 1.73e-06 1.7le-06 1.73e-06 1.71le-06 3.44e-06

Ausgabe
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Simulations-
ergebnis der
Beispiel-
schaltung aus
Abb. 3.30

OP -Analyse

Abbildung 3.31
Simulations-
ergebnis DC und
AC Analyse

ibd -7.73e-13 -6.39e-13 -1.16e-12 -1.29e-12 -4.99%e-13

ibs -0 -0 -4.99e-13 -4.99%e-13 0
vgs 1.65 1.65 1.71 1.71 1.16
vds 2 1.65 1.71 2.06 1.29
vbs -0 -0 -1.29 -1.29 0
vth -0.8 -0.8 1.55 1.55 0.85
vdsat -0.852 -0.852 0.163 0.161 0.31
gm 4.07e-06 4.0le-06 2.13e-05 2.12e-05 2.22e-05
gds 7.44e-08 7.44e-08 4.15e-08 4.06e-08 8.33e-08
gmb 1.97e-06 1.94e-06 9.28e-06 9.24e-06 1.58e-05
5.53e-15

cgs 3.8e-15 3.8e-15 le-14 le-14

power -3.46e-06 -2.82e-06 2.96e-06 3.51e-06 4.44e-06
temp 27 27 27 27 27

Bei der DC-Simulation wird die Eingangsspannung des Stromquellen-
transistors M1 von der Schwellenspannung an um Schritte von jeweils
10mV erhoht. Untersucht wird die Hohe des Referenzstromes und die
Hohe der Ausgangsspannung. Bei der dritten Analyse wird die fre-
quenzabhiingige Verstirkung betrachtet. Dazu wird die Amplitude und
Phase der Ausgangsspannung berechnet. Eine graphische Darstellung
zeigt die folgende Abbildung.

A | 0
r Phasenverschiebung
3t 08 VP(6) 1450
L Referenzstrom
I(M1) 0.6
5L =-90°
04 N
Versmrku%g
s 02 VM(6) 1-135
0 ; L] 0 ; ; J 1800
1 [ 14 1.6 Vref/Volt 10k 100k IMEG f/Hz 10MEG
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Kapitel 4

Nichtidealitiaten

integrierter Schaltungen

von Ralf Wunderlich und Klaus Schumacher

Unter Nichtidealitiiten sind hier die Effekte gemeint, die hiufig beim
Entwurf von integrierten Schaltungen in den Modellen erster Ordnung
vernachlissigt werden. Dazu zihlen insbesondere die parasitdren Ka-
pazititen, das Rauschen und das Paarigkeitsverhalten.

In der Regel wird eine Schaltung zunichst fiir ihren Arbeitspunkt di-
mensioniert. Erst in einem zweiten Schritt wird dann ein besonderes
Augenmerk auf parasitire Kapazititen, die zu Stabilitéts- und/oder Ge-
schwindikeitsproblemen fiihren konnen, gerichtet. Soll die Schaltung
besonders kleine Spannungen oder Stréme sicher verarbeiten kdnnen
oder ist die Verstirkung der Schaltung besonders hoch, ist eine Analy-
se und ggf. Minimierung der Rauscheinflisse notwendig. Durch den
Herstellprozess und die damit verbunden Parameterstreuungen kommt
es zu weiteren Nichtidealititen, die zu Ausbeute- oder Problemen in
Bezug auf Genauigkeit fiihren konnen (z. B. Komparatoren in einem
hochaufiosenden A/D-Wandler).

Problematisch ist dieser mehrdimensionale Entwurf, da die Minimie-
rung der nichtidealen Effekte durchaus gegenldufig sein kénnen und
nicht immer mit den Spezifikationen vereinbar sind. Soll ein Kom-
parator beispielsweise einen besonders kleinen Offset haben (hohe
Aufiosung eines A/D-Wandlers) und gleichzeitig besonders schnell sein
(hohe Umsetzgeschwindigkeit eines A/D-Wandlers), so kann hier kein
Optimum gefunden werden. Wird die Fliche der Eingangstransistoren
erhoht, so sinkt (statistisch) die Eingangsoffset-Spannung. Durch die
erhohten parasitiren Eingangskapazititen sinkt jedoch die Geschwin-

Entwurf
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digkeit. Ein Kompromiss zwischen GroBe (also Kosten), Geschwindig-
keit, Genauigkeit und Ausbeute muss getroffen werden.

Ein Verstindnis fiir die grundlegenden Eigenschaften des Frequenzver-
haltens, des Rauschverhaltens und des Paarigkeitsverhaltens ist wichtig
fiir den Entwurf hochwertiger Schaltungen. Leider sind Werkzeuge fiir
den Entwurf rauscharmer Schaltungen mit hoher Ausbeute haufig un-
zuldnglich (z. B. fiir transientes Rauschen [4.1]) oder nicht weit genug
verbreitet (z. B. fiir Mismatch Untersuchungen [4.2]).

4.1 Parasitire Kapazititen in der MOS-
Schaltungstechnik

Das dynamische Verhalten eines in MOS-Technik integrierten Systems
hingt weitgehend von parasitéren Kapazititen ab, die mit den verschie-
denen MOS-Bauelementen und bei ihren Verbindungen untereinander
auftreten. Diese Verbindungen konnen Metall-, Polysilizium- und Dif-
fusionsgebiete mit entsprechenden Verdrahtungskapazititen sein. Der
Schaltungsdesigner muss mit den unterschiedlichen Kapazititen, ihrem
Ursprung und ihren Abhéngigkeiten vertraut sein, um durch Layoutop-
timierung ungewollte Einfliisse auf das Frequenzverhalten minimieren
zu kOnnen.

Im Folgenden soll zunichst die Spannungsabhingigkeit der MOS-
Kapazitat allgemein betrachtet werden, um darauf aufbauend die pa-
rasitdren Kapazititen des MOS-Transistors und der Verdrahtung dar-
zustellen. Danach wird kurz auf die Bedeutung der parasitiren Gate-
Drain-Kapazitit eingegangen, wenn sie durch den Miller-Effekt auf den
Eingang bezogen vergroBert erscheint.

4.1.1 Spannnungscharakteristik der
MOS-Kapazitiit

Anhand der MOS-Struktur auf p-Substrat nach Abb. 4.1 kann der Ver-
lauf der Kapazitit in Abhidngigkeit der Spannung U g zwischen Deck-
elektrode und Substrat (Bulk) verfolgt werden. Der Kapazititsverlauf
hingt vom Zustand der Halbleiteroberfliche ab, wobei diese je nach
Gatespannung eine Anreicherung (Akkumulation), Verarmung oder In-
version in Bezug auf die Dichte der Ladungstriger zeigt.
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Gate (Deckelelektrode)

C/Cox }
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Ugg{ | [~"~ """~ "TToTToTToT !
p-Substrat .
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e é) ov Urn U;;;
Bulk (Bodenelektrode)

Eine negative Ladung auf der Gateelektrode (Ugp < 0) bewirkt ei-
ne Akkumulationsschicht von Defektelektronen im Silizium an der
Si/Si0,-Grenzfliche, die als zweite Platte (Bodenelektrode) eines Kon-
densators angesehen werden kann. Da die Bodenelektrode in diesem
Fall direkt mit dem Substrat verbunden ist, ergibt sich die Kapazitit aus
der Dicke des Gateoxids t,,., dem Dielektrikum €,, und der Gatefliche
A:

C=C, = :—Of— <A bei Anreicherung. 4.1)

x4

Eine geringe positive Spannung der Deckelektrode gegeniiber dem
Bulkmaterial (Ugg < Urp) fiihrt zu einer Verarmung der Grenzflidche
an beweglichen Majorititstrigern (Locher), es bildet sich dort eine ne-
gative Raumladungszone ionisierter Storstellenatome. Die Weite {p
dieser Depletionschicht hiingt von der Grunddotierung des Substratma-
terials ab und wird mit steigender Gate-Bulk-Spannung U p groBer.
Die spannungsabhingige Kapazitit der Raumladungszone (RLZ) im Si-
lizium
€Si

Crrz = Z—;A 4.2)
D

nimmt mit steigender Spannung ab.

Im Depletionfall wirkt als Gesamtkapazitit zwischen Deckelektrode
und Substrat die Reihenschaltung aus C,, und Crpz:

Cox : CVRLZ

== —
Coz + CRriz

bei Verarmung. (4.3)

Bei einer weiteren Steigerung der Spannung werden Minoritétstriger,
in unserem Fall Elektronen, an die Grenzfliche gezogen — es bildet sich

Abbildung 4.1
Schema eines
MOS-Kondensators
iiber schwach
dotiertem Gebiet
mit C(U)-
Charakteristik

Uag <0

0<Ugp <Ur

U > Ur
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eine n-leitende Schicht, d. h. der Leitungstyp ist invertiert. Die entspre-
chende Gatespannung, der die Inversion folgt, wird als Schwellenspan-
nung U definiert. Bei diesem Spannungswert hat die Raumladungstie-
fe I p ihren maximalen Wert erreicht.

Fiir die Gesamtkapazitdt C' der Struktur miissen im Fall der starken In-
version bei Anderung der Vorspannung zwei Aussagen getroffen wer-
den:

- Bei niedrigen Frequenzen (< 100Hz) erhilt man wieder fiir
groBere Spannungen, U g > Ur, die mit Gl. 4.1 ausgedriick-
te Oxidkapazitit C,,. In unmittelbarer Nihe der Oberfliche
wirkt die Inversionsschicht als Bodenelektrode. Zwischen die-
ser Schicht und dem Substrat ist bei niedrigen Frequenzen ein
Austausch von Elektronen und Lochern im Wechsel der Span-
nung iiber die RLZ moglich, die Kapazitit der Sperrschicht nach
Gl. 4.2 wirkt kurzgeschlossen.

- Bei hoheren Frequenzen und starker Inversion ist der Austausch
von Elektronen und Lochern iiber die Raumladungszone nicht
mehr moglich, die Oberflichenladung kann der sich schnell
dndernden Gatespannung nicht folgen. Man erhilt die sog. dyna-
mische Kapazitiit, die wieder aus der Reihenschaltung (Gl. 4.3)
der Kapazititen des Gates C,, und der Raumladungszone Cgy, 7
besteht, wobei C'ry,z aufgrund der maximalen Ausdehnung der
Verarmungszone ihren kleinsten Wert hat. Die dynamische Ka-
pazitdt bei starker Inversion ist also spannungsunabhingig und
wesentlich kleiner als die Kapazitit im Anreicherungsfall.

4.1.2 Parasitire Kapazititen des MOS-Transistors

In Abbildung 4.2 ist gezeigt, dass zwischen den vier Anschliissen
des MOS-Transistors insgesamt sieben parasitire Kapazititen auftreten
konnen, dabei wurde die Drain-Source-Kapazitit bereits vernachlissigt.
Bei einem selbstjustierenden Silizium-Gate-Prozess sind auch die zwei
Uberlappungskapazititen C,, des Gates iiber den Diffusionsgebieten
der Drain- und Sourceanschliisse so gering, dass sie in den folgenden
Betrachtungen entfallen sollen. Die weiteren Kapazititen sind im Ein-
zelnen:

Csp, Cpp spannungsabhingige, nichtlineare Sperrschicht- Kapa-
zititen der Source-/Drain- Diffusionsgebiete gegeniiber dem Sub-
strat.
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Cas, Cap Diinnoxidkapazitit der Gateelektrode gegeniiber dem Ka-
nal, wobei jeweils die Hilfte von C,, dem Source- und Drainan-
schluss zugeordnet wird.

C¢p Kapazitidt zwischen Gateelektrode und Substratmaterial unter
Beriicksichtigung der in Serie liegenden Kapazitit der Raumla-

dungszone.
Alu Gate
Oxid 277 G /0%

\J_Cov Ces J_CGB

Substrat(Bulk)

Die Eingangs- bzw. Gatekapazitit des Transistors kann nun aus den
einzelnen am Gate liegenden Kapazititen bestimmt werden:

Ca=Cgs+Cep+Casp - (4.4)

Um die GroéBenordnungen der Kapazititen abzuschitzen, sollen diese in
den drei Betriebszustinden eines n-Typ-Transistors aufgefiihrt werden.

Zunichst betrachten wir das Verhalten der Gatekapazitit anhand der
dick eingezeichneten Kurve in Abbildung 4.3. Da einige Anteile der
Gatekapazitit nach Gl. 4.4 stark spannungsabhingig sind, wird sich
eine entsprechende C(U)-Charakteristik der Gesamtkapazitit ergeben.
Die Kurve zeigt, dass im Trioden- sowie im Sattigungsgebiet die Ga-
tekapazitit niherungsweise mit der Diinnoxidkapazitit C,, nach Ab-
schnitt 4.1.1 beschrieben werden kann. Nur im Bereich um die Schwel-
lenspannung trifft diese Ndherung nicht zu

Co=Co=22 1,  mitesy =39 ¢ . 4.5)
tOJE
Fiir einen CMOS-Prozess mit einer Gateoxidstiarke von 25nm und ei-
ner relativen Dielektrizitidtskonstanten des Siliziumdioxids von etwa 3.9
wird der Kapazititsbelag der Gateelektrode zu
3.9- I
Con = © 17103 L

m2
ox wm

(4.6)

Abbildung 4.2
Parasitére Kapazi-
titen des
MOS-Transistors
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Mit dieser Technologiekonstanten kann die Eingangskapazitit eines
MOS-Transistors durch Multiplikation mit der Gatefliche 4 = WL
ermittelt werden.

Ces Cc =Cps+Cqp +Cqp

Abbildung 4.3 ,
Qualitativer Ver-  3Cox
lauf der parasitéren  1Cyy
Transistorkapa-
zitidten fiir
ansteigende Werte
von U, GS :
(Ups =konst.) Ur Uos
unter Transistor ,,OFF‘  Sittigungsgebiet ~ Triodengebiet
Vernachléssigung
der Uberlappungs-
kapazititen

C
T =

S D S D S/ > \D

tj TCGB K_ﬁ CSL:< C;ﬁ Cs:S 7EDB

Eine Betrachtung der einzelnen parasitiren Kapazititen in den verschie-
denen Betriebszustinden ist mit den Aussagen des Abschnittes. 4.1.1
verbunden.

e Bei Ugs << Ur existiert noch kein leitender Kanal; der MOS-
Transistor sperrt:

Cas=Cap =0 und Cap =Cyy .

Fiir Ugs < Ur besteht die Gate-Substrat-Kapazitit C; g aus der
Reihenschaltung von C,, und Crrz.

e Im Triodengebiet, Ugs — Ur > Ups, bildet sich ein leitender
Kanal. Die Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazititen formieren
sich mit jeweils dem halben Wert der Diinnoxidkapazitit:

1
Cas =Cap = -2-Céw WL.

Die Gate-Bulk-Kapazitit C¢p verschwindet oberhalb der
Schwellenspannung, da sich der Kanal als Abschirmung zwi-
schen Gate und Bulkmaterial schiebt.
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o Aufgrund der Abschniirung des Kanals am Drainende in starker
Inversion, Ugs — Ur < Upsg, gilt fiir die Gate-Drain-Kapazitit
im Sattigungsgebiet Cqp = 0. Dagegen erreicht die Gate-
Source-Kapazitit ihren maximalen Wert

2
Cas = 5C,WL.

Zweidimensionale Analysen vermitteln jedoch, dass C;s auch in der
Sittigung des Transistors noch leicht iiber 2/3C,,,. ansteigt und dass die
Gate-Drain-Kapazitit C¢; p nicht ganz auf O absinkt.

4.1.3 Kapazititskomponenten der Diffusionsgebiete

In integrierten Schaltungen treten Diffusionsgebiete am Drain und
Source der Transistoren, als Bodenelektrode eines Kondensatortyps, bei
Kontakten und als Verdrahtungsebene auf. Diese hochdotierten Ge-
biete sind mit spannungsabhingigen Raumladungszonen zum Substrat-
material (Wannenmaterial bei CMOS) umgeben, d.h. es handelt sich
um nichtlineare Sperrschichtkapazititen. Nach [4.6], [4.7] soll eine
Abschitzung dieser parasitiren Kapazititen gefunden werden.

Die Diffusionskapazitit Cp, s ist proportional zur gesamten Diffusi-
onsfliche gegeniiber dem Substrat. Die Fliche ergibt sich aus zwei
Teilbereichen:

e den MaskenmaBen (Oberfliche) der Diffusionsgebiete, d. h. Wei-
te und Linge, sowie

e der Tiefe der Diffusion multipliziert mit der Linge bzw. Weite
(Seitenflichen).

Diese Unterscheidung muss beim Ubergang zu feineren Strukturen ge-
troffen werden, denn hier wird die Oberfliche der Diffusionsgebiete re-
duziert, dafiir riicken die Seitenflichen relativ stark in den Vordergrund.

Nimmt man bei einem Technologieprozess die Tiefe der betreffenden
hochdotieren Diffusionsgebiete als konstant an, dann kann die para-
sitdre

e Seitenkapazitit® pro Lingeneinheit C}s als eine Technologie-
groBe definiert werden. Entsprechend lasst sich die

o ,Oberflichenkapazitiit pro Flicheneinheit C}F fiir die projizier-
te Oberfliche eines Diffusionsgebietes ermitteln.
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Die typischen Werte der auf die Abmessungen bezogenen Diffusions-
kapazititen fiir eine CMOS-Technologie sind in untenstehender Tabelle
aufgefiihrt.

Tabelle 4.1 S —

Auf die Geometrien l | n* -Diffusion | p* -Diffusion |

bezogene Diffu- Cis [pF/pm] 1-107% 1-107%
sionskapazititen C’p [pF/um?] 910717 81071

Diese Niaherungswerte gelten bei einem inneren Diffusionspoten-
tial ®p;rs =~ 0,6V ohne angelegte Sperrspannung. Eine dulere
Sperrspannung reduziert die Werte, da sich die Raumladungszone
ausweitet. Die Spannungsabhingigkeit der betrachteten Sperrschicht-
kapazititen C; kann allgemein mit

u \ "
Cj=Cjo (1 - ) 4.7
®pifs
angegeben werden.
U; Sperrspannung zwischen Substrat und Diffusion (neg.).
Cj Diffusionskapazitit fiir U; = 0, (Cjs, Cjr).

®p;rs Diffusionspotential der Substrat/Diffusion-Diode, folgt aus
den jeweiligen Dotierungen.

Der Exponent m ist eine weitere Technologiekonstante, die aus der
Storstellenverteilung in der RLZ nahe dem pn-Ubergang ermittelt wer-
den muss und zwischen 0, 3 und 0, 5 liegt.

Die gesamte unerwiinschte Diffusionskapazitiit ergibt sich aus der Sum-
me der behandelten Einzelkomponenten. Damit gilt fiir die parasitire
Kapazitit eines Sourcegebietes mit den Abmessungen nach Abb. 4.4.

Cpiss = Cjp(ab) +2-Cj,(a+b)

wobei an der Kanalseite der Sourcediffusion die Tiefe des Kanals ver-
nachldssigt wurde.

Verdrahtungskapazititen zwischen Metall- und Polysiliziumbahnen ge-
geniiber dem Substrat konnen recht einfach mit dem schon mehrfach
benutzten Modell eines Plattenkondensators berechnet werden, C' =
(e/t) - A, wobei € die Dielektrizititskonstante des jeweiligen Isolator-
materials, ¢ die Dicke der Isolatorschicht und A die Gesamtflache der
betrachteten Verdrahtung darstellt.
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Durch Randeffekte, z.B. hohe Feldstirken an den Kanten, zeigen
die Verbindungen jedoch groBere Kapazititswerte als vorausberech-
net. Auch dieser Beobachtung muss beim Ubergang zu immer klei-
neren Strukturen Rechnung getragen werden, indem man mit effektiven
Flachen kalkuliert, die den 1, 5- bis 3-fachen Wert der wirklichen Ver-
drahtung erreichen. Eine entsprechende Uberlegung gilt auch fiir den
Abstand paralleler Leitungen.

4.1.4 Auswirkungen der parasitiren Kapazititen

Die parasitiren Kapazititen begrenzen die Geschwindigkeit, mit der ein
beliebiger Punkt einer Schaltung umgeladen werden kann. Besonders
negativ wirkt sich eine (parasitire) Kapazitit aus, wenn sie zwischen
dem Ausgang und dem Eingang eines Spannungsverstirkers geschaltet
ist. In Abbildung 4.5 ist ein n-Kanal MOS Transistor mit seinen drei do-
minanten parasitiren Kapazititen C¢;s, C;p, Cps eingezeichnet. Der
Eingang dieses Ein-Transistor-Verstirkers ist der Gate-, der Ausgang
der Drain-Anschluss. Die Verstirkung sei 4. Wird nun der Verstirker
als Vierpol und die Kapazititen in einer komplexen Schreibweise dar-
gestellt, so ergibt sich das in Abbildung 4.5 rechts eingezeichnete Er-
satzschaltbild.

Abbildung 4.4
Auf die Fliche
(CF) und auf die
Lénge(C}s)
bezogene Diffusi-
onskapazititen.
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Abbildung 4.5
Vergroferung der
parasitidren Gate-

Drain-Kapazitit

durch den
Miller-Effekt

Miller-Effekt

Miller-
Frequenzgang-
kompensation

Geschichte
und
Definition

Cop i Zgp B

It

I Cos T Cps

i
ZepT—3 ’ Zps Zopztt

lL—‘JJ 7= 3k

Wird nun der Riickkopplungszweig vom Ausgang zum Eingang aufge-
trennt, mit der Forderung, dass die Strome i; und 7» konstant bleiben,
so ergeben sich die um (1 — A) bzw. df;—l veridnderten Kapazititen.
Die Gate-Drain-Kapazitit erscheint am Eingang um den Faktor (1 — 4)

vergroBert und bestimmt damit dominant das Frequenzverhalten.

Der Miller-Effekt, der sich im obigen Beispiel negativ auf das
Frequenzverhalten auswirkt, kann aber auch vorteilhaft eingesetzt wer-
den. Fiir eine universelle Frequenzgang-Korrektur (vgl. Kap. 3.1.5),
wird eine Miller-Kapazitit C'y; zwischen Ausgang der ersten Stufe und
Ausgang der letzten Stufe verschaltet. Wie im obigen Beispiel erscheint
Cps dann um (1 — A) vergroBert. Das ist vorteilhaft, da der Wert und
damit die Fliche der Kapazitit C'y; drastisch reduziert werden kann.

4.2 Rauschen

Zufillige zeitliche Schwankungserscheinungen eines elektrischen Si-
gnals machen sich beim Telefon, bei Tonabspielgeriten oder im Rund-
funk als ein horbares Rauschen (engl. noise) bemerkbar. Das vom Ohr
wahrgenommene Rauschen wird bei elektroakustischen Geriten durch
elektrische Strome und Spannungen erzeugt; es wird daher im iiber-
tragenen Sinn von Rauschstromen oder von Rauschspannungen gespro-
chen. Dabei hat es sich eingebiirgert, den Begriff Rauschen ganz allge-
mein — also auch auflerhalb des Tonfrequenzbereiches — zu verwenden.
Hier wird im Folgenden Rauschen als eine elektrische Schwankungs-
groBe in einem beliebigen Frequenzbereich verstanden.
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Die Stirke und Verteilung des Rauschens ist von den zugrundeliegen-
den physikalischen Ursachen abhingig, die jedoch zum Teil noch nicht
vollstindig geklirt sind. Daher werden mehr oder weniger empirische
Beschreibungen des Rauschverhaltens der Bauteile (,,Rauschmodelle*)
verwendet.

Bei dem Entwurf elektronischer Schaltungen spielt das durch die Bau-
teile der Schaltung hervorgerufene Rauschen eine groe Rolle, da es
die maximal erreichbare Auflsung von kleinen Eingangssignalen be-
grenzt. Ist das Nutzsignal kleiner als das selbst erzeugte Rauschen der
Schaltung, dann kann es, auch bei noch so grofler Verstirkung, nicht
mehr detektiert werden; es geht im Rauschen unter. Daher wird ver-
sucht rauscharme Bauteile zu verwenden sowie das Rauschen durch
geeignete Schaltungstechniken zu minimieren. Die in diesem Zusam-
menhang gebrauchten Begriffe wie ,dquivalentes Eingangsrauschen®,
»Signal-Rausch-Abstand und ,,Rauschzahl werden spiter erldutert.

Die folgenden Ausfiihrungen stellen exemplarisch eine Behandlung von
Rauschphinomenen dar, soweit sie fiir den Schaltungsentwickler rele-
vant sind. Weiterreichende und gute Darstellungen zu diesem Themen-
bereich finden sich u. a. in den Biichern [4.3], [4.4].

4.2.1 GroBen zur Beschreibung

Da Rauschen auf zeitlich zufilligen Vorgéingen basiert, ist die Zeit-
bereichsdarstellung von verrauschten Stromen und Spannungen wenig
aussagekriiftig. Abbildung 4.6 zeigt beispielsweise den nicht reprodu-
zierbaren zeitlichen Verlauf des Stroms durch einen ohmschen Wider-
stand R (nicht maf3stiblich).

I(1)

o .

>t

Der Gesamtstrom [(t) lasst sich dabei darstellen als Uberlagerung ei-
nes rauschfreien Gleichanteils Iz und eines dem Rauschstrom entspre-

Bedeutung

Abbildung 4.6
Zeitlicher Verlauf
des Stroms durch
einen rauschenden
Widerstand (nicht
maf3stiblich)

Zeitbereich
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Effektiv-
wert

Wabhrschein-
lichkeits-
dichtefunktion

Abbildung 4.7
Wahrscheinlich-
keitsdichtefunktion
des Stroms [ durch
einen Widerstand

chenden Wechselanteils. Dieser Wechselanteil hat einen zeitlichen Mit-
telwert von 0, kann aber durch seinen Effektivwert beschrieben werden.
Ublich ist es dabei, das Quadrat i2g dieses Effektivwertes anzugeben:

2 T . 1 [T 5
G =T =P = Jim 7 [ 00 -102de @)

Die GroBe dieses Effektivwertes kann theoretisch ermittelt und auch
gemessen werden. Die Beschreibung des Rauschstroms mittels des qua-
dratischen Effektivwertes erlaubt keinerlei Vorhersage iiber den zeitli-
chen Verlauf des Momentanstromes. Es wird jedoch beobachtet, dass
hiufig nur sehr kleine Stromschwankungen um den Gleichanteil I he-
rum auftreten, und nur sehr selten grofere ,,Rauschspitzen®. Die Wahr-
scheinlichkeit fiir das Auftreten kleiner Rauschstromamplituden ist also
relativ gesehen hoher. In der Tat kann fiir jeden Amplitudenwert eine
Wahrscheinlichkeit angegeben werden.

Daher wird der Rauschstrom iiber eine Wahrscheinlichkeitsdichtefunk-
tion p(i) beschrieben, die angibt, mit welcher Wahrscheinlichkeit der
Rauschstrom einen bestimmten Amplitudenwert annimmt. Im Fall des
Widerstandsrauschens entspricht die  Wahrscheinlichkeitsdichtefunkti-
on einer Normalverteilung (GauB-Verteilung) mit dem Mittelwert I
(dies ist der Gleichanteil) und der Varianz o = i2; (siche Abb. 4.7).
GemiB den Eigenschaften einer Normalverteilung liegt das Rauschsi-
gnal dabei fiir 99,7% der Zeit innerhalb von Ir + 30, in 0,3% der Zeit
aber auflerhalb, d. h. das Rauschen kann (mit sehr geringer Wahrschein-
lichkeit) sogar unendlich groBe Momentanwerte annehmen.

p(I)

Nicht alle Arten von Rauschen sind in ihrer spektralen Leistungsdichte
frequenzunabhiingig, also ,,wei3"* wie das Widerstandsrauschen (siehe
Kap. 4.2.2.2). Es ist daher sinnvoll, die Abhingigkeit des Rauschens



4.2 Rauschen

191

iiber der Frequenz und somit die SpektralgroRen im Frequenzbereich'
darzustellen.

Der Effektivwert eines Rauschstromes bzw. einer Rauschspannung
kann im Frequenzbereich zu

f2
VViZe = / i2(f) df 4.9)
Fi

fa
Ve = "// u?(f) df (4.10)
N

bestimmt werden. Dabei wird 4,,(f) als Rauschstromspektraldichte und
u,(f) als Rauschspannungsspektraldichte bezeichnet. Die Einheiten
von i, (f) und u,( f) sind A/v/Hz und V/v/Hz.

tz(f)

|

uesf = v/ Fldche

—_>f

Aus den Gleichungen 4.9 und 4.10 ist ersichtlich, dass Rauschstrom und
-spannung abhingig von dem Frequenzbereich sind in dem das Rau-
schen betrachtet wird. Die Effektivwerte des Rauschstroms und der
Rauschspannung sind abhingig von der Grdgfle und (je nach Spektral-
dichte) von der Lage dieses Frequenzbereichs (Abb. 4.8). Der Schal-
tungsentwickler ist bemiiht, die Bandbreite seiner Schaltung so klein
wie moglich zu halten, um die Rauscheinfllisse zu minimieren.

4.2.1.1 Korrelationen zwischen Rauschgrofien

Sind zwei oder mehrere Schwankungsgrofen vorhanden, dann kann
zwischen ihnen ein Zusammenhang bestehen. Die Kenntnis des Wertes

!Genau genommen gibt es kein weiBes Rauschen, da ein weiBes Rauschen eine un-
endliche Bandbreite und damit auch eine unendlich hohe Energie hat. Auch das Rauschen
eines ohmschen Widerstandes hat eine obere Grenzfrequenz, die bei ca 10'? Hz liegt.

Rauschspannungs-
Rauschstrom-
spektraldichte

Abbildung 4.8
Spektrale Rausch-
leistungsdichte

un(f)

Abhiingigkeiten
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Berechnung
Korrelations-
koeffizient
Kreuzkorrelations-
funktion

einer Grofe kann auch Informationen iiber den Wert der anderen Grofle
enthalten. Werden beispielsweise zwei in Reihe geschaltete ideale
(nicht rauschende) ohmsche Widerstinde von einem verrauschten Ein-
gangsstrom durchflossen, so entstehen an den Widerstinden Rausch-
spannungen, die zueinander proportional sind. In diesem Fall gibt es
eine vollstindige Korrelation.

Hiufig sind zwei elektrische RauschgroBen eines Bauelementes teil-
weise korreliert, da zumeist gemeinsame sowie auch voneinander un-
abhingige Rauschursachen existieren (vgl. MOS-Transistor, induziertes
Gate-Rauschen und thermisches Rauschen).

Das Schwankungsquadrat der Summe zweier RauschgroBen ap, as
(Spannungen oder Strome) berechnet sich zu

(a1+a2)2:af+a_§+2a1a~_>:af+af§)+2clgalag. (411)

Darin sind 03, o3 die Varianzen (Effektivwerte) der RauschgréBen und
c1» der Korrelationskoeffizient zwischen den Rauschgroen:

aias 1 . 1 +T
C12 = 5 — m
a-lza;g 0103 T—oo 2T -T

Der Korrelationskoeffizient ist proportional zum zeitlichen Mittelwert
des Produktes der Rauschgrofen. Sind die RauschgroBen statistisch
unabhingig, also unkorreliert, ist der Korrelationskoeffizient c;» gleich
Null, so vereinfacht sich Gl. 4.11 zu

(a1 + a2)? = af +

=)
(MM

(4.13)

Es gibt Fille, in denen der oben definierte Korrelationskoeffizient ¢; =
0 sein kann, obwohl die entsprechenden Rauschgréflen gleiche Ursa-
chen haben und somit auch korreliert sein miissen. Ein Beispiel hierfiir
ist eine Serienschaltung aus Widerstand und Kapazitit; die korrelier-
ten Spannungen sind zueinander orthogonal und es gilt ¢;» = 0 trotz
Korrelation!

Ein allgemein giiltiges MaB fiir die Korrelation ist die Kreuzkorrelati-
onsfunktion

. +T
p12 = ai(t)ax(t+7) = % lim a(t)ax(t+71)dt  (4.14)

t—oo | _T

bei der wie beim Korrelationskoeffizienten der Mittelwert tiber das Pro-
dukt der RauschgroBen gebildet wird, jedoch ist eine RauschgroBe um
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eine variable Zeitspanne 7 verschoben. Gilt py2(7) = O fiir alle 7, so
sind die RauschgroBen unkorreliert und es gilt Gl. 4.13. Die Kreuzkor-
relationsfunktion p;»(7) kann im Gegensatz zum Korrelationskoeffizi-
enten c;» auch dann eine gemeinsame Rauschursache zweier Schwan-
kungsgroBen erkennen, wenn die beiden Rauschpfade von der gemein-
samen Ursache zum Ausgang unterschiedliche Laufzeiten bzw. Pha-
sendrehungen aufweisen, also die SchwankungsgréBen nicht stationér
sind.

Um zwei unkorrelierte RauschgroBen — dargestellt durch
Spektraldichten oder Effektivwerte — zusammenzufassen,
miissen die Rauschgrofien geometrisch addiert werden:

i (f) =i0,(f) + (), igff = igffl +’ifff2-

Der oben eingefiihrte Korrelationskoeffizient cy» ist lediglich der nor-
mierte Wert der Korrelationsfunktion p;»(7 = 0). Da eine Zeitfunktion
a(t) fiir eine RauschgroBe nicht angegeben werden kann, geschieht die
Berechnung des Korrelationskoeffizienten c;» fiir zwei Rauschgréfen
iiber Modellbeschreibungen der physikalischen Ursachen und ist sehr
aufwendig.

4.2.1.2 Aquivalentes Eingangsrauschen

Hiufig wird der Begriff der idquivalenten Eingangsrauschspan-
nung oder des dquivalenten Eingangsrauschstroms benutzt. Dabei
stellt man sich das Rauschen einer (aus beliebig vielen rauschen-
den Bauteilen bestehenden) Schaltung konzentriert am Eingang
vor. Wird beispielsweise ein Spannungsverstirker untersucht, so
wird zunichst die spektrale Rauschspannungsdichte w, 4(f) am
Ausgang bestimmt.  AnschlieBend kann die #quivalente spektra-
le Rauschspannungsdichte wu, g(f) = 1w, a(f)/v am Eingang
ermittelt werden. Dabei ist v die (Kleinsignal-) Verstirkung.

I Un.E b

Iy I

U, [¥] l U,

Durch Integration von Gl. 4.10 iiber den entsprechenden Frequenzbe-
reich ist dann der Effektivwert der dquivalenten Eingangsrauschspan-

Unkorrelierte
RauschgréBSen

Aquivalente
Eingangsrausch-
spannungsdichte

Abbildung 4.9
Aquivalentes
Eingangsrauschen
am Zweitor
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Abbildung 4.10
Blockschaltbild
einer
Verstirkerkette

Beispiel

SNR

nung zu berechnen. Ebenso wie fiir das Beispiel des Spannungs-
verstirkers kann jedes rauschende Zweitor durch ein nicht rauschen-
des Zweitor und zwei vorgeschaltete Ersatzquellen u, g(f), tn,g2(f)
dargestellt werden (Abb. 4.9). Die beiden Rauschgeneratoren konnen
dabei korreliert sein. Sind die Rauschgeneratoren korreliert, so steigt
die Komplexitiit in den Berechnungen stark an. Haufig ist es dann ein-
facher, mit den urspriinglichen Netzwerkgleichungen zu rechnen, als
mit dem vorgestellten Modell. Fiir viele Schaltungen ist die Korrelation
jedoch so gering, dass sie vernachldssigt werden kann.

U | Un2 Un3
) I I
Y N\ 9
ug l Vi Va Vi3 luA
O —0
Abbildung 4.10 zeigt das Blockschaltbild einer Verstirkerkette, beste-

hend aus drei rauschenden Verstirkern. Fiir die Verstirker wurde je-
weils eine dquivalente spektrale Spannungsdichte am Eingang ange-
geben. Das Quadrat der dquivalenten spektralen Spannungsdichte am
Eingang u? , und der Effektivwert der dquivalenten Eingangsrausch-
spannung u.rr, g der gesamten Verstirkerkette kann zu

s (f) = () + (u"f-l(f) )+ (u'{fé{ D @as)
I Iy wna(f) s o wna(f)
uem-wﬁ 2 (D) + (F527) + (71 df - @16)

berechnet werden, da die dquivalenten Eingangsspannungsdichten un-
korreliert sind. Fiir den Schaltungsentwickler bedeutet dies, dass die er-
ste Verstirkerstufe besonders rauscharm (u,, ; klein) und eine moglichst
hohe Verstirkung (1] groB) haben muss. Die weiteren Stufen sind fiir
das Rauschen weniger kritisch.

4.2.1.3 Signal-Rausch-Abstand und Rauschzahl

Der Signal-Rausch-Abstand SNR (engl. Signal-Noise-Ratio) gibt Aus-
kunft iiber das Verhiltnis zwischen der Signalleistung P,;,, und der
Rauschleistung P,:
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2

Psign Uy

SNR = —Sign _ 1_3'1 (4.17)
n by
Psign Usign
SNRyg =10- lng P =20- 10310 w. (4.18)

Fiir einen Verstirker ist es interessant, inwiefern sich der Signal-
Rausch-Abstand vom Eingang zum Ausgang verschlechtert. Da das
Rauschen des Verstirkers sicher unkorreliert zum eingespeisten Rau-
schen ist, kann sich der Signal-Rausch-Abstand nur verschlechtern. Das
Verhiltnis zwischen dem Signal-Rausch-Abstand am Eingang und dem
Signal-Rausch-Abstand am Ausgang beschreibt die Rauschzahl F*:

7 = (N R)singang , (4.19)
(SNR)Ausgang
(S]VR)Eingang
Fyp =10 -log,g —o——. 4.20)
b 810 (SIVR)Ausgang (
Der ideale rauschfreie Verstirker hat die Rauschzahl FF = 1 bzw.

F = 0dB. Der Nutzen des Verstirkers vom Standpunkt des Rauschens
liegt darin, dass der Signalpegel angehoben wird und daher groBer
als der Rauschpegel eines nachgeschalteten Verstirkers wird. Leider
wird jedoch nicht nur das Signal, sondern auch das Eingangsrauschen
verstirkt und zusitzlich das Eigenrauschen des Verstirkers hinzugefiigt.

4.2.2 Physikalische Ursachen und Rauschmodelle

Elektronisches Rauschen entsteht durch kleine Strom- und Spannungs-
fluktuationen in den integrierten Bauteilen. Es resultiert daraus, dass
elektrische Ladung nicht kontinuierlich, sondern in quantisierter Form
auf diskreten Ladungstrigern auftritt und transportiert wird. Die physi-
kalisch ungleichméaBigen Transportvorginge der Ladungstriger im Kri-
stall fithren dabei zu kleinen zufilligen Ladungsschwankungen, die als
Rauschen in Erscheinung treten. Im Folgenden werden ausgewihlte
Rauschmechanismen beschrieben und zugehorige Modelle dargestellt.

4.2.2.1 Schrotrauschen

Unter dem Schrot-Effekt versteht man die Tatsache, dass der Strom nicht
kontinuierlich, sondern aus einer Vielzahl von Ladungstrégern besteht,
die jeweils eine (Elementar-)Ladung +¢ transportieren. Jeder Ladungs-
trager ruft in der (duferen) Stromzutithrung einen Influenzstrom her-
vor. Die Addition aller Influenzstrome ergibt den Gesamtstrom. Wegen

Rauschzahl F
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Abbildung 4.11
Ersatzschaltbild
eines rauschenden
Widerstandes

der endlichen Elementarladung und den statistisch verteilten Influenz-
strdmen ergibt sich ein Gleichstrom [, mit einer Wechselkomponente.
Es ergibt sich die Rauschstrom-Spektraldichte

n(f)=2ql “.21)

fiir Frequenzen, die viel kleiner als die reziproke Laufzeit 1/7; der La-
dungstriger sind. Die Schwankungen 7,, sind relativ um so schwicher,
je mehr Elektronen an dem Vorgang beteiligt sind, also je groBer die
mittlere Stromstirke ist (i, (f) ~ VIo).

Besonders anschaulich und leicht beschreibbar ist dieser Effekt bei
Elektronenstrahlrohren, da dort die Laufzeit, infolge eines festen Ab-
stands zwischen Kathode und Anode, konstant ist und jedes Elektron
gleich beschleunigt wird. Diese einfachen Verhiltnisse lassen sich nur
zum Teil auf Halbleiterschaltungen iibertragen. In Halbleiterschaltun-
gen haben die Influenzstromimpulse eine andere Form (Beschleunigung
ist nicht linear). Sie entstehen nicht zwingend an einem festen Ort und
werden auch nicht immer ,,sofort”* abgesaugt, was zu einer Gegenkopp-
lung und somit zu einer Verringerung des Schrotrauschens fiihrt.

4.2.2.2 Thermisches Rauschen

Thermisches Rauschen (engl. thermal noise) wird durch die zufilli-
ge, thermisch angeregte Bewegung der Elektronen im Leiter erzeugt.
Dabei ist es unerheblich, ob durch diesen Leiter ein Strom fliefit
oder ob der Leiter stromlos ist, da die thermischen Geschwindig-
keiten von Elektronen in einem Leiter viel grofBer als ihre typischen
Driftgeschwindigkeiten sind. Das thermische Rauschen ist direkt pro-
portional zur absoluten Temperatur 7' und verschwindet beim abso-
luten Nullpunkt. Die Amplitudenverteilung von thermischem Rau-
schen wird durch die GauBfunktion (vgl. Abb. 4.7) beschrieben.

o

i
R[] R Yin

Ein rauschender ohmscher Widerstand R kann als eine Reihenschal-
tung, bestehend aus einem rauschfreien ohmschen Widerstand R und ei-
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ner Rauschspannungsquelle oder als eine Parallelschaltung aus rausch-
freiem ohmschen Widerstand mit einer Rauschstromquelle dargestellt
werden (Abb. 4.11, rauschende Bauelemente bzw. Quellen sind hier
und im Folgenden grau hinterlegt dargestellt).

Die Spektraldichten u,(f), i,,(f) eines ohmschen Widerstandes

i2(f) = 4kT% (4.22)
ur(f) =4kTR (4.23)

sind nicht frequenzabhiingig. Dabei bezeichnet & die Boltzmann-
Konstante mit ¥ = 1.38 - 1072*J/K und T die absolute Temperatur
in Kelvin. Die Effektivwerte konnen mit den Gleichungen 4.9, 4.10
und der Beziehung Af = fo — f, zu

i2q :4kT%/_\f (4.24)
uls =4kTRAf =i2¢ - R? (4.25)

bestimmt werden. Aus den Gleichungen 4.24 und 4.25 ist ersichtlich,
dass Rauschstrom und -spannung im Widerstand direkt proportional
zur Bandbreite A f sind. Rauschstrom und -spannung sind jedoch un-
abhingig von der Lage dieses Frequenzbereichs, also konstant iiber f.
Derartiges Rauschen mit einem konstanten Spektrum wird als weifles
Rauschen bezeichnet.

4.2.2.3 1/f-Rauschen

Das 1/f-Rauschen (auch Funkel-Rauschen oder engl. flicker noise)
tritt in allen aktiven und in einigen passiven Bauelementen auf, sofern
sie von einem Strom durchflossen werden. Die Ursachen fiir das 1/f-
Rauschen sind nicht fiir alle Bauelemente gleich und konnten noch nicht
befriedigend erklirt werden. Experimente und unterschiedliche Her-
stellungsverfahren zeigen, dass viele unterschiedliche Parameter fiir das
1/ f-Rauschen verantwortlich sind. Dementsprechend gibt es auch viele
Versuche, das 1/f-Rauschen durch Modelle zu beschreiben.

Sicher ist, dass die Beschaffenheit von Oberflichen und Grenzflichen
ein wesentlicher Verursacher ist. Da bei Bipolartransistoren im Ge-
gensatz zu MOS-Transistoren der Strom im Volumen (und nicht an ei-
ner Grenzfliche) flieBt, sind Bipolartransistoren vom 1/ f-Rauschen we-
niger stark betroffen. Beim MOS-Transistor kann es an Fehlstellen im
Oxid und an der Grenzschicht Oxid-Halbleiter zu einer Ladungsspei-
cherung kommen. Diese Ladungen kénnen dann in den Kanal bzw. aut
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Abbildung 4.12
Messaufbau zur
Bestimmung des
1/ f®-Rausch-
spektrums

das Gate tunneln und man erhilt fiir einen begrenzten Frequenzbereich
ein 1/f-Spektrum.

Die Spektraldichte des 1/f-Rauschen kann bisher nur empirisch be-
stimmt werden:

I(L
P
wobei I der Strom durch das Bauelement, k; eine Konstante (be-

stimmt durch Technologie, Bauelementart und -grofe); a im Bereich
von(,5...1undb=0,7...2,5 ist.

i2(f) =k (4.26)

Messung des 1/f-Rauschens. Die Messung von 1/f-Spektren ist
interessant, wenn die zu entwickelnde Schaltung bei relativ niedrigen
Frequenzen betrieben werden soll. Meist versucht der Schaltungs-
entwickler dieses zu umgehen, indem er den Frequenzbereich zu
hoheren Frequenzen hin verlegt, so dass er das 1/f-Rauschen nicht
betrachten muss. Ist dieses nicht mdoglich, so muss er iber das
1/f-Rauschen nicht nur qualitativ sondern auch quantitativ informiert
sein. Des Weiteren wird versucht iiber die Stirke des Abfalls b der
Spektraldichte eine Aussage iiber die Qualitdt der Herstellung eine
Aussage zu machen, da (nicht erwiinschte) Fehlstellen an Grenz-
flichen ein Wirkungsmechanismus des 1/f-Rauschen sind.  Ein
Messaufbau ist insofern schwierig, da sein eigenes Rauschen klei-
ner sein muss als das zu messende Rauschsignal und alle Bauteile
vom thermischen und insbesondere vom 1/f-Rauschen betroffen
sind. Die Abbildung 4.12 zeigt ein solches, erprobtes Konzept [4.5].

- |H|,.‘|A

a ] 1
0

Modell
Teststruktur

Die gesamte Anordnung ist differentiell aufgebaut, so dass sich Gleich-
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taktlagendnderungen nicht auswirken. Die erste Verstirkerstufe ist
ein Steilheitsverstirker mit extrem hoher Verstdrkung. Die Eingangs-
, Last- und ein Teil der Stromquellentransistoren sind extrem rausch-
arme, gepaarte Bipolartransistoren mit sehr geringem Eingangsoffset.
Die Ausginge dieser Stufe sind mit (rauscharmen) Treibern versehen,
so dass die Stufe nicht belastet wird. Alle Verstirkerstufen haben einen
Tiefpass zur Bandbegrenzung (Messdatenreduktion). Die Stufen 2, 3
weisen eine nichtlineare Bandbegrenzung auf, so dass qualitativ auch
groBe Eingangssignale betrachtet werden konnen.

4.2.2.4 Induziertes Gate-Rauschen

Das induzierte Gate-Rauschen ist ein Rauschphinomen des Feldeffekt-
transistors und tritt erst bei sehr hohen Frequenzen in Erscheinung.

Andert sich der Augenblickswert des Potentials im Kanal des FET an
einer beliebigen Stelle um du infolge thermischen Rauschens, so hat
dies zwei Konsequenzen. Zum einen &dndert sich die Ladung im Ka-
nal und zum anderen #ndert sich der Kanalstrom in Folge der geédnder-
ten Ladung und Feldstirke. Die Anderung der Kanalladung bewirkt
eine entgegengesetzt gleich groBe Ladungsinderung dq auf der Ga-
teelektrode. Bei einer Frequenz f entsteht ein induzierter Gatestrom
dig = j 2nf dg.

Da die Rauschkomponente des Drainstromes und des Gatestromes die
gleiche Ursache, ndmlich das thermische Rauschen im Kanal, ha-
ben besteht eine Korrelation zwischen dem thermischen Rauschen und
dem induzierten Gaterauschen des Feldeffekttransistors. Die spektrale
Rauschstromdichte des induzierten Gate-Stromrauschens

5 KT (2nf)* CE

= 4.27
7’71,G 2 Im ( )

ist abhingig von der Temperatur, der Frequenz und dem Arbeitspunkt
des FETs.

4.2.2.5 StoBrauschen

Beim Stofirauschen (engl. burst noise oder popcorn noise) springt der
Betriebsstrom zwischen zwei (oder mehreren) diskreten Werten wie
in Abbildung 4.13 gezeigt. Die Wiederholungsrate dieser Pulse liegt
gewohnlich im Audiobereich (einige kHz oder weniger). Dies ist ein
Effekt, der nur bei einem Teil der Halbleiterbauelemente auftritt, insbe-
sondere bei Transistoren und Dioden.
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Abbildung 4.13
Zeitlicher Verlauf
des StoBrauschens
(Messung)

Thermisches
Rauschen

Schrotrauschen

Das Auftreten dieser Storung hiingt sehr stark vom Herstellprozess und
insbesondere von der Oberflichenbehandlung ab. Als Erkldrung dient
im Allgemeinen ein Modell, nach dem eine statistisch schwankende La-
dung einen NebenschluBwiderstand zum pn-Ubergang ein- bzw. aus-
schaltet.

Ty

}

/
NebenschluBwiderstinde kénnen nicht gewollte Metallausscheidungen
in einer Raumladungszone sein. Als ,,Schalter* dient dann die Po-
tentialbarriere der durch Metallausscheidung und Halbleiter gebildeten
Schottky-Diode. Fingt eine Fehlstelle in unmittelbarer Nihe eine La-
dung ein, kann die Potentialbarriere iiberwunden werden und ein Ne-
benschluBwiderstand wird aktiv. Dieser Effekt kann nur schlecht durch
die oben eingefiihrten KenngroBen beschrieben werden, da er sehr stark
von der Giite der Herstellung — insbesondere von der Verunreinigung
mit Schwermetallionen, die als ,,Schalter* dienen — und vom verwende-
ten Layout abhingig ist.

40m 5 [

4.2.3 Ersatzschaltbilder
4.2.3.1 Widerstand

Monolithisch integrierte Widerstdnde zeigen thermisches Rauschen
wie es bereits in den Gleichungen 4.22, 4.23 beschrieben wurde. Dis-
krete Metallfilm-Widerstinde haben ebenfalls dieses Verhalten. Dis-
krete Kohleschicht-Widerstinden jedoch zeigen zusitzlich einen 1/f-
Anteil, sofern sie von einem Strom durchflossen werden. Dieses ist zu
beachten, falls externe Widerstinde an eine integrierte Schaltung ange-
schlossen werden.

In einem stromdurchflossenen Widerstand tritt ebenfalls Schrot-
rauschen auf. In integrierten Widerstinden werden irgendwo im Halb-
leiter Ladungstriager erzeugt und driften unter dem Einfluss des elek-
trischen Feldes. Nach ihrer Lebensdauer 7,, rekombinieren sie, bevor
sie die zweite Elektrode erreichen. Die durch den Influenzstrom trans-
portierte Ladung €07, /L ist im Vergleich zur Elementarladung e klein
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und daher ist dieser Rauschanteil ebenfalls klein (7 ist die mittlere Ge-
schwindigkeit, L die Linge des integrierten Widerstandes).

Das Ersatzschaltbild eines rauschenden Widerstandes wurde bereits in
Abbildung 4.11 gezeigt. In der Regel reicht es aus, nur das thermische
Rauschen eines integrierten Widerstandes beim Schaltungsentwurf zu
berticksichtigen.

4.2.3.2 Halbleiterdiode

Die wesentlichen Rauschmechanismen in einer Halbleiterdiode sind das
thermische Rauschen der Bahnwiderstinde, das Schrotrauschen und das
1/f-Rauschen. In Abb. 4.14 wird ein Ersatzschaltbild fiir eine rauschen-
de Diode vorgestellt.

Dabei bezeichnet rg die Bahn- oder Serienwiderstinde, rp den Klein-
signalwiderstand mit rp = kT/elp. Die Rauschspannungsquel-
le modelliert das thermische Rauschen in den Bahnwiderstinden rg,
die Rauschstromquelle modelliert das 1/f-Rauschen und das Schrot-
rauschen. Fiir die Spektraldichten der Rauschgeneratoren gilt:

ul(f) = 4k Tr, (4.28)
thermisches Rauschen
. 1%
ip(f)= 2elp + ki 7” . (4.29)
Schrotrauschen S——

1/ f—Rauschen

oo "

Unth

rp in.D

Hierbei bezeichnet & wiederum die Boltzmann Konstante, 7' die abso-
lute Temperatur, e die Elementarladung und I den Strom durch die
Diode. £; und « sind die bereits beim 1/f-Rauschen erwihnten tech-

Abbildung 4.14
Kleinsignal-
Ersatzschaltbild
einer rauschenden
Diode
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Abbildung 4.15
Zuordnung der
Rauscheffekte beim
MOS-Transistor

Entstehungsorte
des Rauschens

Thermisches
Rauschen

1/f-Rauschen

nologieabhingigen Konstanten. In Gleichung 4.29 wurden bereits zwei
unkorrelierte GréBen gemal Gl. 4.13 zusammengefasst.

4.2.3.3 MOS-Transistor

Im widerstandsbehafteten Kanal des MOS-Transistors entsteht das ther-
mische Rauschen, das beim MOS-Transistor in einem weiten Frequenz-
bereich dominierend ist.

In Abbildung 4.15 werden die Rauscheffekte den Entstehungsorten zu-
geordnet. Das thermische Rauschen des Kanals ist dort mit (1) ge-
kennzeichnet. Die parasitiren Widerstinde des MOS-Transistors (z. B.
Bahnwiderstinde) zeigen ebenfalls thermisches Rauschen (2). Da die-
ses Rauschen im Vergleich zum Kanalrauschen klein ist, wird es in der
Regel vernachlissigt. Das 1/f-Rauschen (3) entsteht insbesondere in
der Raumladungszone, an den Grenzschichten und im Gateoxid. Das
induzierte Gaterauschen (4) wird in der Skizze dem Gate zugeordnet,
es ist aber mit einer Potentialinderung im Kanal korreliert und kann
somit weder Kanal noch Gate eindeutig zugeordnet werden.

Die Rauschstromspektraldichte des thermischen Rauschens beim MOS-
Transistors ldsst sich im Sittigungsbereich zu

- 2
inn(f)=4kT (g gm) (4.30)

bestimmen. Sie ist abhiingig von der absoluten Temperatur und von

der Steilheit g,, ~ /W/L-Ips, jedoch frequenzunabhingig. Die
Spektraldichte des niederfrequenten 1/f-Rauschens nach Gl. 4.26 lisst

sich fiir den MOS-Transistor zu
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- kr I
27)1,1/f(f) = m —';;—S- 4.31)
=k aus Gl. 4.26

umformen. Dabei bezeichnet kr eine Technologiekonstante, Leg die
effektive Kanallinge, C, die flichenbezogene Diinnoxidkapazitit und
a = 1.

log(i7) 4
I... 100kHz Abbildung 4.16
/ Rauschstrom-
| ™ ~ GHz spektraldichte des
| | MOS-Transistors
| : —log(f)
(1),(2),(3) (1),(2) (D,(2),4)

Zuordung der Rauschursachen

Das induzierte Gate-Rauschen wurde bereits durch Gl. 4.27 bestimmt. Induziertes
Das Rauschverhalten des MOS-Transistors im Frequenzbereich und Gate-Rauschen
die Wirksamkeit der drei Rauschmechanismen thermisches Rauschen

(1),(2), 1/f-Rauschen und induziertes Gate-Rauschen (4) wird in

Abb. 4.16 gezeigt. Da das induzierte Gate-Rauschen erst bei sehr hohen

Frequenzen wirksam ist, kann es meist vernachldssigt werden.

Abb. 4.17 zeigt das Kleinsignal-Ersatzschaltbild eines MOS-Transistors
bei dem die Rauschstromquellen hinzugefiigt wurden. Die beiden
unkorrelierten Rauschstromgellen mit den Spektraldichten @y 1 (f),
in,1/¢(f) konnen zu einer neuen Rauschstromquelle mit der Spektral-
dichte

iy aros(f) = 2%,th(f)4‘2'31,1/f(f)
ke I% 2
= —— 2 +4kT (= gm .
e AT 43

zusammengefasst werden. Damit kann der MOS-Transistor kleinsi-
gnalmiBig aus dem iiblichen Kleinsignal-Ersatzschaltbild zuziiglich ei-
ner Stromquelle zwischen Drain und Source mit der Spektraldichte
in,mos(f) dargestellt werden (3,, () vernachlissigt).
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Abbildung 4.17
Kleinsignal-
Rausch-
Ersatzschaltbild
MOS-Transistor

1/ f-Rauschen

Schrotrauschen

Abbildung 4.18
Vereinfachtes
Kleinsignal-
Rausch-Ersatz-
schaltbild eines
Bipolar-Transistors

Thermisches
Rauschen
Bahnwiderstand

G o ‘ [l
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Kleinsignal-ESB eines MOS-Transistors
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4.2.3.4 Bipolar-Transistor

Bipolar-Transistoren sind prinzipiell weniger vom niederfrequenten
1/ f-Rauschen betroffen als MOS-Transistoren. Das durch die unver-
meidbaren Fehlstellen an der Oberfliche entstehende 1/ f-Rauschen
fallt weniger ins Gewicht, wenn der Strom durch das Volumen flieBt
und sich nicht — wie beim MOS-Transistor — direkt unter der Oberfliche
befindet. Als Ursache wird die Rekombination von Ladungstrigern
in der Raumladungszone der Basis-Emitter-Diode und an den Ober-
flachen gesehen. Die durch Generations-Rekombinations-Prozesse her-
vorgerufenen Ladungsschwankungen bewirken eine Schwankung der
Emitter-Basis-Spannung. Das 1/ f-Rauschen wird durch eine Rausch-
quelle zwischen der internen Basis B’ und dem Emitter E modelliert.
In dieser Quelle ¢, p wird tiblicherweise auch das zum 1/ f-Rauschen
unkorrelierte Schrotrauschen des Basisstroms zusammengefasst. Der
Kollektor-Strom ist ebenfalls vom Schrotrauschen betroffen, sein Ein-
fluss wird durch i, ¢ beriicksichtigt.
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In dem Basis-Bahnwiderstand r, tritt, wie in allen anderen ohm-
schen Widerstinden auch, thermisches Rauschen auf. In der Abbil-
dung 4.18 wird dieses durch die Quelle 7, ,,, modelliert. Die ande-
ren Widerstinde sind lediglich Modellwiderstinde haben daher kein
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thermisches Rauschen (eine Ausnahme bildet der hier vernachlissigte
Kollektor-Bahnwiderstand).

Mit den Rauschmodellen und Konstanten aus Kapitel 4.2.2 ergeben sich
die Spektraldichten zu

“i,rb = 4 k7T rg therm. Rauschen
i = 2qlc  Schrotrauschen (4.33)
77.,‘173 = 2qlIp Schrotrauschen

+ ky %‘3— 1/f-Rauschen.

Die obigen Gleichungen gelten fiir npn- und pnp-Transistoren. Fiir pnp-
Transistoren ist lediglich der Betrag der Stréme in obigen Gleichungen
einzusetzen.

4.2.4 Rechnergestiitzte Rauschanalyse

Die Berechnung der spektralen Rauschdichten einer groeren Schal-
tung ist von Hand sehr aufwendig. Ubliche Simulationsprogramme
(insbesondere aus der SPICE-Familie, vgl. Kap. 3.3) unterstiitzen den
Schaltungsentwickler bei seinem Entwurf einer rauscharmen Schaltung.
Zur Berechnung der Rauschspannungsdichte an einem gewiinschten
Punkt der Schaltung wird zunichst der Kleinsignal-Arbeitspunkt be-
rechnet. Danach wird die dquivalente Rauschspannungsdichte jedes
Bauelementes ermittelt. Die Ubertragungsfunktion jedes Bauelementes
zum gewiinschten (Ausgangs-)Punkt wird bestimmt und die Rausch-
spannungsdichte kann durch geometrische Addition ermittelt werden,
da die Rauschspannungen der Bauelemente unkorreliert sind. Der De-
signer kann sich die Rauschspannungsdichte am Ausgang, alle Uber-
tragungsfaktoren und die Spannungsdichten jedes Bauelementes fiir die
angeforderten Frequenzen ansehen und mit diesem Wissen seine Schal-
tung optimieren.

Problematisch ist hierbei die Vernachlidssigung von Nichtlinearititen
der Halbleiterbauelemente sowie zeitverinderliches Schaltungsverhal-
ten. So kann eine Schaltung nacheinander unterschiedliche Arbeits-
punkte durchlaufen. In diesen unterschiedlichen Arbeitspunkten sind
die Rauschspannungsdichten der Bauelemente ebenfalls verschieden.
Ein Losungsansatz hierfiir ist eine Rauschanalyse im Zeitbereich [4.1].

Kleinsignal-
Rauschanalyse
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Motivation

Beispiel
A/D-Wandler

4.3 Parameterstreuungen und Genauigkeit
bei integrierten Schaltungen

In den bisherigen Betrachtungen wurde angenommen, dass alle Pa-
rameter eines Bauelementes genau bekannt und ideal reproduzierbar
sind. Dies ist jedoch in der Praxis nicht der Fall, da die Herstellung
integrierter Schaltungen ebenso wie die diskreter Bauelemente durch
toleranzbehaftete physikalische Prozesse geschieht, so dass die herge-
stellen Bauteile statistische Schwankungen in ihren elektrischen Eigen-
schaften aufweisen. Besonders bei den Hochintegrationstechniken mit
ihren meist vorgesehenen hohen Fertigungsstiickzahlen ist eine Unter-
suchung der zu erwartenden Reproduzierbarkeit sehr wichtig, um eine
vertretbare Ausbeute an funktionsfahigen Schaltungen in der Fertigung
zu erhalten. Soll ein integrierter Analog-Digital-Wandler beispielswei-
se mit einer Auflosung von 10 Bit bei einem Eingangsspannungsbereich
von 1 Volt hergestellt werden, so darf die Schaltung in ihrer LSB-Stufe
einen Eingangsoffset von maximal 9761 haben. Ansonsten sind von
den gefertigten Wandlern nur wenige (zufillig) in der Lage die 10 Bit
aufzuldsen, alle anderen erfiillen die Spezifikation nicht und 16sen nur
9 oder weniger Bit auf. Ein Einzelabgleich jedes einzelnen Wandlers
(z. B. mithilfe von Laser-Trimming) scheidet aus Kostengriinden fiir die
meisten Anwendungen aus.

Um die immer auftretenden Fertigungstoleranzen bereits beim Entwurf
einer integrierten Schaltung beriicksichtigen zu konnen, ist die Kennt-
nis der zugrundeliegenden Ursachen und Gesetze wichtig. In diesem
Abschnitt werden daher die wichtigsten physikalischen Ursachen fiir
Fertigungstoleranzen untersucht, der Unterschied zwischen so genann-
ten lokalen und globalen Streuungen erklért, das Flidchen- und das Di-
stanzgesetz der monolithischen Integration erlautert und einige daraus
resultierende Konsequenzen fiir den Schaltungsentwurf zusammenge-
fasst. Als Abschluss wird ein Ausblick auf einen aktuellen, umfassen-
den Modellierungsansatz gegeben, der eine genauere Beschreibung der
Phianomene erlaubt. Alle Angaben in diesem Kapitel gelten speziell
fiir integrierte Bauelemente insbesondere fiir MOS-Transistoren. Bei
diskreten Bauteilen entfallen die systematischen Zusammenhinge; die
folgenden Betrachtungen diirfen dort nicht angewendet werden.

4.3.1 Physikalische Ursachen

Wie in jedem physikalischen Prozess, konnen auch bei der Herstellung
von integrierten Schaltungen nicht alle Herstellparameter hundertpro-
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zentig konstant gehalten werden. Als Folge davon entstehen zufdlli-
ge (statistische) oder systematische (deterministische) Streuungen der
Bauteileparameter. Die wichtigsten betroffenen Parameter beim MOS-
Transistor folgen aus der vereinfachten Gleichung zur Beschreibung des
MOS-Transistor-Verhaltens

swW

Ip = 5+ (Uas = Ur)*(1+ \Ups) (4.34)
mit Ur = Uro £ K1 (/@ + Usp — V&),
o kgT N
Ky =20 focaaNg, @ =2-8L 1,8
€ox q n;

die die Abhingigkeit des Drain-Stromes Ip von den drei An-
schlussspannungen (Ugs, Ups und Usp), den Transistorgeometrien
(7V und L) sowie von den Technologiekonstanten U (Nullfeldschwel-
lenspannung), 8 (Leitfihigkeitskonstante), ® (Diffusionspotential) und
Ky (Substrateffektsteuerfaktor) beschreibt.

Die genannten Technologiekonstanten hingen bei der Herstellung von
zahlreichen Prozessschritten ab. So wird beispielsweise die Nullfeld-
Schwellenspannung Urq durch die Menge der implantierten Dotierstof-
fe im Kanalbereich beeinflusst, weiterhin durch die Dicke ¢,, des Ga-
teoxids und dessen genaue Dielektrizititskonstante €,,. Schwankungen
in der Dotierstoffkonzentration, die sich fertigungstechnisch bei der lo-
nenstrahlimplantation nicht ganz vermeiden lassen, wirken sich daher
ebenso auf die Schwellenspannung aus wie Schwankungen von ¢,,, die
wiederum z. B. durch kleine Temperaturabweichungen bei der Oxidati-
on der Wafer im Hochtemperaturofen entstehen konnen.

Schwankungen von t,, haben gleichzeitig einen Einfluss auf die
Leitfihigkeitskonstante 3, so dass Anderungen in Uro wegen der ge-
meinsamen Ursache (Anderung in t,,) immer zu einem gewissen Grad
mit Anderungen in § verkniipft sind (Korrelationen). Solche korrela-
tiven Zusammenhinge spielen eine wichtige Rolle fiir grundsitzliche
Uberlegungen und bei der Statistiksimulation von integrierten Schal-
tungen.

Neben den Technologie-, Konstanten sind auch die Transistorgeome-
trien 1" und L durch Ungenauigkeiten in der Maskenherstellung, kleine
Maskenverschiebungen beim Belichten, Unteridtzungen usw. grundsitz-
lich toleranzbehaftet. Abb. 4.19 stellt einige Ursachen fiir physikalische
Parameterschwankungen in einem Technologieprozess dar.

Gleichung von
Shichman-Hodges

Abhingigkeiten im
Herstellprozess
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Abbildung 4.19
Schwankungen von
Technologie-
parametern

a) Schwankungen
der Dotierstoffkon-
zentration

b) Maskenfehler

c) Rauhigkeit der
Kanten

d) Schwankungen
der Oxiddicke u.
Dielektrizititszahl

Analogie Rauschen
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Alle genannten Schwankungen von physikalischen Herstellparametern
filhren (gemidf dem Gesetz der Fehlerfortpflanzung) zu Schwankun-
gen der vier oben genannten Transistor-Modellparameter, und damit zu
Schwankungen im elektrischen Verhalten des MOS-Transistors.

Obwohl der Technologe bestrebt ist, die Schwankungen der Herstell-
parameter so gering wie mdglich zu halten, muss gleichzeitig der
Schaltungsdesigner unter Berticksichtigung der bestehenden Parame-
terschwankungen seine Schaltungen entwickeln. Dabei ist es fiir die
Schaltungsentwicklung nicht notwendig, alle physikalischen Ursachen
im Detail zu kennen, stattdessen reicht eine statistische Charakterisie-
rung der relevanten ModellgroBen aus.

Die statistischen Parameterschwankungen konnen auch, in Analogie
zum elektrischen Rauschen, als ,Realisierungsrauschen” des MOS-
Transistors gedeutet werden. Daraus ergibt sich das Ersatzschaltbild
in Abb. 4.20(a), in dem die einzelnen Parameterschwankungen als
wirkungsiquivalente Rauschspannungs- bzw. -stromquellen eingesetzt
sind.

Die einzelnen Rauschquellen konnen iiber das MOS-Modell mittels
Fehlerfortpflanzung zu einer einzigen ausgangsseitigen Fehlerquelle
zusammengefasst werden (Abb. 4.20,b)). Deren Amplitudenwert be-
rechnet sich bei unkorrelierten RauschgréBen als Wurzel aus der Sum-
me der Quadrate der Einzelanteile.
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Genaugenommen sind einige der Schwankungen im Prozess nicht
zufilliger, sondern systematischer Natur und treten daher immer wie-
der in ungefihr gleicher Weise auf. Z.B. resultieren aus der verti-
kalen Anordnung der Wafer im Oxidationsofen oder durch bestimmte
Stromungsverhiltnisse im Ofen einseitig gerichtete Temperaturgradien-
ten, die regelmiiBig auf allen Scheiben wiederkehren. Ahnliche Effekte
sind bei vielen Herstellschritten zu beobachten, so z.B. auch bei der
Trockenitzung (Plasmaitzung), wo der Gradient allerdings meist kon-
zentrisch von der Scheibenmitte nach auflen verlauft (Abb. 4.21).

Vom Schaltungsdesigner miissen diese eigentlich systematischen
Schwankungen ebenfalls als zufillig betrachtet werden, da beim Ent-
wurf nicht bekannt ist, an welcher Stelle des Wafers die Schaltung zu
liegen kommt. Auch ist eine getrennte Behandlung von Schaltungen
aus verschiedenen Wafer-Regionen nicht praktikabel. Die Schwankun-
gen konnen daher, zumindest im Sinne der Schaltungsentwicklung, als
zufillig angesehen werden und erlauben damit eine statistische Betrach-
tung.

4.3.2 Lokale und globale Streuungen, Mismatch

Fiir die Schaltungstechnik sind nicht nur die absoluten Schwankungen
eines bestimmten Parameters auf einem Wafer von Bedeutung, sondern

Abbildung 4.20
,,Realisierungsrau-
schen* des
MOS-Transistors,
dargestellt durch
wirkungsiqui-
valente Rausch-
quellen

Gradienten im
Herstellprozess

Abbildung 4.21
Parameter-
gradienten

a) Temperatur-
gradient im Ofen
b) Atzratengra-
dient beim
Plasmaitzen
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Globale und lokale
Schwankungen

Matching

Beispiel

insbesondere auch die relativen zwischen zwei nebeneinander liegen-
den, identischen Bauteilen. Es zeigt sich, dass die relativen Schwan-
kungen bei heutigen Prozessen um eine GroBenordnung kleiner sind als
die Absoluten.

So ist z. B. die Fertigung von integrierten Widerstinden mit einem be-
stimmten absoluten Wert nur mit einer Toleranz von ca. 2% mdglich
(abhingig vom Technologieprozess). Der relative Unterschied zwi-
schen zwei gleichen Widerstdnden, die direkt benachbart auf einem
Chip angeordnet sind, ist jedoch sehr viel geringer und liegt in der
GroBenordnung von 0,2% (dies hédngt von der Layout-Grofle der bei-
den Widerstinde ab, sieche Abschnitt 4.3.3).

Die absoluten Parameterschwankungen werden als ,,global* bezeichnet,
da sie global iiber den ganzen Wafer als zufillig hingenommen werden
miissen. Die Relativschwankungen erhalten die Bezeichnung ,lokal*
und bedingen fiir benachbarte Bauteile eine hohere Genauigkeit.

Die Relativgenauigkeit von Bauteilen bezeichnet man auch als Paarig-
keit, Selbstdhnlichkeit oder Matching (engl. ,to match* = zueinander
passen) der Bauteile. Entsprechend wird eine relative Abweichung als
Unpaarigkeit oder Mismatch bezeichnet.

Man ist bestrebt die gute lokale Reproduzierbarkeit schaltungstechnisch
auszunutzen. Dazu werden Schaltungskonzepte verwendet, die auf den
Verhiltniswerten von gleichen Bauteilen beruhen, anstatt genaue Abso-
lutwerte von bestimmten Bauteilewerten vorauszusetzen. So werden
in der switched-capacitor-Technik Kapazititsverhdltnisse ausgenutzt.
Dort wird z. B. eine wesentlich bessere Reproduzierbarkeit einer inte-
grierten Zeitkonstanten erzielt, indem im relevanten Bauteileverhiltnis
R-Cy der Widerstand R mit einer geeigneten Technik durch einen Kon-
densator C'g ersetzt wird, so dass sich anschlieBend die Zeitkonstante
aus dem Verhiltnis C;/Cr zweier sehr gut paariger Kondensatoren be-
stimmt.

Ein Beispiel fiir eine im Wesentlichen nicht von globalen Streuungen
abhingige Schaltung ist der bereits vorgestellte Stromspiegel aus zwei
MOS-Transistoren (Abb. 4.22). Das Spiegelverhiltnis /p»/Ip; hingt
dabei im Wesentlichen nur von der Relativgenauigkeit der Transisto-
reigenschaften ab (abgesehen von systematischen Abweichungen, z. B.
auf Grund von unterschiedlicher Kanalldangenmodulation der Transisto-
ren).
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Zur Berechnung des Stromspiegelfehlers SF fiir Ups; = Ups» wird
davon ausgegangen, dass sich alle Parameter P von T2 um ein AP von
T1 unterscheiden.

Ip»

SF = -1 (4.35)
Ip;
AS ATV AL AUr >
= _— _— —_— l1— — )" —1
1+ Sh0+ Fo 57 - )

Gleichsinnige Schwankungen durch globale Einfliisse, z. B. Schwan-
kungen der Leitfihigkeitskonstante 3, wirken sich nicht auf das Spie-
gelverhiltnis aus, solange sie bei beiden Transistoren gleich sind. Le-
diglich die geringeren relativen (lokalen) Abweichungen (z.B. A3 =
35 — 1) zwischen beiden Transistoren verursachen einen Spiegelfeh-
ler. Wihrend die ersten drei Ausdriicke in obiger Formel einen konstan-
ten Anteil am Fehler ausdriicken, ist der vierte Ausdruck arbeitspunk-
tabhingig (von Ugs — Ur).

4.3.3 Flichen- und Distanzgesetz

Wihrend fiir die globalen Streuungen eine eintache Schwankungsbrei-
te vom Technologen angegeben werden kann (z. B. in Form einer Stan-
dardabweichung) zeigt sich, dass die lokalen Abweichungen zwischen
den Parametern zweier Bauteile von der Layout-Fliche der betreffen-
den Bauteile abhingig sind. Die Abweichungen werden umso geringer,
Jje groBer die Flidche der Bauteile ist.

Abbildung 4.23 veranschaulicht diesen Effekt am Beispiel zweier un-
terschiedlich groBer MOS-Transistoren. Lokale Schwankungen der Im-
plantationsdosis zur Schwellenspannungseinstellung wirken sich bei ei-
ner kleinen Fliche stirker aus als bei einer grofen, d. h. bei einer Paa-

Abbildung 4.22
Stromspiegel, eine
von Relativ-
genauigkeiten ab-
hangige Schaltung

Stromspiegelfehler
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Abbildung 4.23
Auswirkung von
lokalen
Schwankungen der
Implantationsdosis
auf Bauteile mit
verschiedener
Flache

Fliachengesetz

Abbildung 4.24
Flichengesetz:
Messwerte von

Up-Mismatch bei
verschiedenen
Flichen

rigkeitsmessung an kleinen Transistoren wird eine hohere Standardab-
weichung der Schwellenspannung festgestellt als bei grof3en.

Eine genauere Untersuchung zeigt, dass die relative Standardabwei-
chung op/P eines MOS-Transistorparameters P proportional zum
Kehrwert der Wurzel der Flidche verlduft. Auf einen einzelnen Tran-
sistor bezogen wird dies durch das so genannte Fldchengesetz (engl.
law of area) dargestellt:

op

P JW-L

(4.36)

= Relative Standardabweichung eines Parameters P
Ap Mismatch-Parameter (Technologiekonstante)
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Das Flichengesetz kann fiir einen weiten Bereich von Bauteilegrof3en
verifiziert werden.  Abbildung 4.24 zeigt Messwerte von MOS-
Stromspiegeln nach Abb. 4.22, bei denen lokales Mismatching der
Schwellenspannungen Uz bei verschiedenen Werten von 11" und L ge-
messen wurde. Um den proportionalen Zusammenhang besser hervor-
zuheben ist es iiblich, die Abszisse mit 1/v/1V" - L zu skalieren, d. h.
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groBe Flichen liegen links, kleine rechts. Die Steigung der Geraden in
Abb. 4.24 entspricht dem Mismatch-Parameter Ay, gemill Gl. 4.36,
dieser hat hier z. B. den Wert 3.2 - 10~®m. Die Fehlerbalken kennzeich-
nen den statistischen Fehler auf Grund des endlichen Stichprobenum-
fangs der Messung (hier: 337 Exemplare).

Fiir sehr groBe Flichen (ab einigen 1000 um?) treten allerdings signifi-
kante Abweichungen der Messwerte vom Fliachengesetz auf. Die Paa-
rigkeit nimmt dann nicht mehr im vom Flichengesetz vorhergesagten
MaBe zu, sondern verschlechtert sich sogar wieder. Eine Modellierung
hierfiir liefert erst der in Abschnitt 4.3.6 vorgestellte Ansatz.

Fiir das Flichengesetz wird vorausgesetzt, dass sich die relativ zuein-
ander betrachteten Bauteile in moglichst geringem Abstand zueinander
befinden. Tatsdchlich zeigen Messungen, dass sich die lokale Unpaarig-
keit auch mit der Distanz D der Bauelemente zueinander vergrofert.
Dies ist plausibel, da bereits ein linearer Parametergradient iiber den
Wafer (s. Abb. 4.21) eine Parameterdifferenz proportional zum Abstand
der Bauteile verursacht.

—_ = 4.
Iz ApD (4.37)

Dieser lineare Einfluss wird vereinfachend als Distanzgesetz bezeich-
net. Ebenso konnen fiir Maskentoleranzen und Kantenrauhigkeiten
Gesetze formuliert werden. Die tatsdchlichen Verhiltnisse sind aller-
dings komplizierter und werden erst durch das Spektralmodell (s. Ab-
schnitt 4.3.6) zufriedenstellend beschrieben.

4.3.4 Folgerungen fiir den Schaltungsentwurf

Die Kenntnis der statistischen (lokalen und globalen) Einfliisse auf
den MOS-Transistor legt einige Empfehlungen nahe, mit denen ein,
gegeniiber diesen Einfliissen, robuster Schaltungsentwurf moglich ist.
Diese Empfehlungen miissen allerdings vom Schaltungs-Designer mit
anderen Randbedingungen in Einklang gebracht werden (z.B. grofe
Fliche = gute Paarigkeit, aber auch groBe Kapazitit = evtl. Ge-
schwindigkeitsproblem), so dass hier hiufig ein Kompromiss gefunden
werden muss.

Grundlage fiir einen guten Entwurf ist natiirlich zunichst auch ein ge-
eignetes Schaltungskonzept, z. B. die Verwendung von symmetrischen
Techniken, mit denen der Anteil der (groBeren) Globaltoleranzen ausge-
schaltet wird. Folgende Hinweise helfen, bei einem gegebenen Schal-
tungskonzept die (lokale) Relativgenauigkeit paariger Bauelemente zu
verbessern:

Distanzgesetz

weitere
GesetzmifBigkeiten

Hinweise fiir den
Entwurf
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Common-Centroid

Abbildung 4.25
Common-Centroid-
Anordnung fiir die
Eingangstransisto-
ren einer
Differenzstufe

o Bauteilfliche so gro wie moglich (siehe Flachengesetz)

o Moglichst dicht zusammen platzieren (siehe Distanzgesetz)
o Gleiche Stromflussrichtung in paarigen Bauelementen

o Common-Centroid-Anordnung verwenden (Gradienten)

Mittels der Common-Centroid-Anordnung (engl. fiir gemeinsames
Zentrum) gelingt in erster Ndherung die Ausschaltung von linearen Gra-
dienteneinfliissen auf dem Wafer. Dazu werden die betroffenen Bautei-
le in jeweils zwei oder n - 2 Teile zerlegt (z.B. ein MOS-Transistor
mit W und L in zwei parallelgeschaltete MOS-Transistoren mit 1V//2
und L), die dann schachbrettartig abwechselnd ineinander verschach-
telt werden. Im einfachsten Fall wird bei zwei paarigen Transistoren
jeder in zwei Teile zerlegt, die dann liberkreuzt angeordnet werden.
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Das gemeinsame geometrische Zentrum und damit auch der gemein-
same effektive Parameterwert aus dem Gradienten liegt dann im Zen-
trum der Anordnung. Abbildung 4.25 zeigt dies am Beispiel der Ein-
gangstransistoren einer Differenzeingangsstufe. Statistiksimulationen
belegen, dass auch fiir die beiden symmetrischen Lastelemente einer
Differenzstufe eine Common-Centroid-Anordnung empfehlenswert ist.
Ein groBer Nachteil der Common-Centroid-Anordnung ist die deutliche
Fliachenvergroflerung, insbesondere fiir vergleichsweise kleine Transi-
storen.
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4.3.5 Beispiel

500 Komparatorschaltungen gemidll Abbildung 4.26 wurden gefertigt
und vermessen. Die Schaltungen vergleichen die Eingangsspannung
Ug mit der an Ug,s anliegenden Referenzspannung. Ist die Eingangs-
spannung geringer als Ug. s, erscheint am Ausgang ein Low-Pegel, an-
dernfalls ein High-Pegel (0 V bzw. +Up). Die eigentliche Schaltfunkti-
on erfolgt in der eingangsseitigen Single-Ended-Differenzstufe mit T1,
T2, T4 und T5 sowie T3 als Stromquelle. Die nachfolgenden Stufen mit
T6, T7 und T8, T9 dienen lediglich als Verstérker und sorgen dadurch
fiir eine steilere Umschaltflanke.
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Im Idealfall soll der Umschaltpunkt genau beim Wert von Ug.; lie-
gen. Durch lokale Mismatch-Fehler in der Herstellung ist dies jedoch
nie genau der Fall, so dass die Schaltschwellen mehr oder weniger
stark abweichen. Abbildung 4.27 zeigt die Ergebnisse der Messung der
Schaltschwellen von 500 Komparatoren. An Ug.; wurde dabei stets
eine konstante Spannung von 2,5 Volt angelegt. Einige der gemessenen
Komparatoren schalten bereits bei 2,43V, andere erst bei 2,59V. Der Er-
wartungswert liegt dabei sehr genau bei 2,5V, die Standardabweichung
betrigt jedoch ca. 28mV. Es hingt von der Anwendung ab, ob diese
Schwankung in der Serienfertigung akzeptabel ist.

Aus der Verteilungsdichtefunktion in Abbildung 4.27 kann auch die
erzielte Ausbeute an brauchbaren Schaltungen bei einer vorgegebenen
Genauigkeit abgelesen werden. Wenn z. B. durch die Anwendung vor-
gegeben ist, dass nur Komparatoren verwendet werden konnen, deren
Schaltschwelle bei Ug. genauer als Ug.y £ 20mV ist, so betrigt die
Ausbeute nur ca. 53% der produzierten Schaltungen, dies entspricht
der Fldche unter der Dichtefunktion im Bereich 2.48 ... 2.52V. Alle an-

Abbildung 4.26
Komparator-
Schaltung
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Abbildung 4.27
Verteilungsdichte
von gemessenen
Schaltschwellen
von 500 Kompara-
torschaltungen

Verursacher

deren Schaltungen erfiillen die Spezifikation nicht und gelten als Aus-
schuss.
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Eine genaue Analyse zeigt, dass die Hauptverursacher fiir die
Schwankungen der Schaltschwelle die Unpaarigkeiten der beiden Ein-
gangstransistoren M1 und M2 sind. Die Lasttransistoren M4 und M35
tragen bei der Single-Ended-Differenzstufe nicht so stark zu Symme-
trieabweichungen bei. Alle anderen Transistoren haben hauptsichlich
einen Einfluss auf die nachfolgende Stufenverstiarkung und sind daher
nicht fiir die Genauigkeit der Schaltschwelle relevant. Um eine bes-
sere Reproduzierbarkeit der Schaltschwelle zu erzielen, miissen daher
zunichst die beiden Eingangstransistoren gemél den Hinweisen in Ab-
schnitt 4.3.4 veridndert werden, d.h. sie sind u.a. unter Beibehaltung
ihrer W'/ L-Verhiltnisse zu vergroBern. Gegebenenfalls kann auch eine
Common-Centroid-Anordnung verwendet werden

4.3.6 Genauere Modellierung — Spektralmodell

Genauere Untersuchungen zeigen, dass das in Abschnitt 4.3.4 vor-
gestellte Flichengesetz, ebenso wie das lineare Distanzgesetz, nur
in einem begrenzten Geometriebereich in erster Ordnung giiltig sind.
Bei groBflichigen Bauteilen ergeben sich starke Abweichungen zwi-
schen Messungen und dem Flachengesetz (Abb. 4.28 a)), ebenso zeigen
Mismatch-Messungen bei groBen Bauteildistanzen einen anderen Ver-
lauf als nach dem linearen Distanzgesetz erster Ordnung erwartet wird
(Abb. 4.28 b)). Die gestrichelten Linien deuten jeweils den Verlauf
gemiB der Vorhersage durch das Flichen- bzw. Distanzgesetz an.
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Es zeigt sich, dass ab einer gewissen Strukturgréfe die Paarigkeit nicht
mehr, wie gemil Flichengesetz erwartet, zunimmt, sondern stattdessen
wieder schlechter wird. Dies ist plausibel, da fiir sehr groBflichige Bau-
teile eine Art ,,innere Distanz" relevant wird, die wiederum zu einer Ver-
schlechterung der Paarigkeit fiihrt. Auch die Vorhersage des Distanz-
gesetzes der linearen Fehlerzunahme wird fiir groBe Distanzen nicht
bestiitigt, stattdessen stellt man eine Art Sittigungskurve fest. Auch
dies ist plausibel, da selbst fiir sehr groRe Entfernungen keine groRe-
re Abweichung erreicht werden kann als die globale Parameterstreuung
auf dem Wafer.

Im Folgenden wird daher die Idee eines weiterfithrenden Ansatzes dar-
gestellt, der eine geschlossene Modellierung erlaubt und auch die beob-
achteten Abweichungen von den Modellen erster Ordnung korrekt dar-
stellt. Dabei kann hier nur eine stark vereinfachte Darstellung erfolgen,
so dass eine detaillierte Herleitung entfiillt [4.8].

Abbildung 4.28
Abweichungen der
Messergebnisse
von den Modellen
erster Ordnung

a) groBfidchige
Bauelemente

b) groBe Distanzen
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Analogie Rauschen

Idee
Spektralmodell

Die Einstellung von Bauteileparametern im physikalischen Technolo-
gieprozess fiihrt, wie bereits in Abschnitt 4.3.1 erldutert, zu kleinen,
zufilligen Parametervariationen, die als ortsfrequentes Parameterrau-
schen aufgefasst werden konnen. Dieses beschreibt quasi die sich in
Abhingigkeit vom Ort auf dem Wafer dndernden Parameterwerte. Da-
bei stellt man sich vor, dass ein bestimmter Parameter, wie z. B. die
Schwellenspannung Ur zwar im Mittel den angegebenen Wert besitzt,
jedoch tatsdchlich an allen Stellen auf dem Wafer mehr oder weniger
stark davon abweicht, wie bei einem verrauschten Signal. Jedes Bauteil
erfasst durch seine Grofle einen bestimmten Bereich aus diesem Para-
meterrauschen, so dass eine Mittelwertbildung stattfindet, aus der sich
der effektiv wirksame Parameterwert fiir das Bauteil ergibt.

Die zugrundeliegende Idee ist folgende: Ahnlich wie bei Rausch-
vorgingen im Zeitbereich kann das ortsfrequente Parameterrauschen
durch ein Spektrum (Spektraldichte) beschrieben werden, welches al-
lerdings zweidimensional ist (Waferoberfliche). Die Layout-Topologie,
d.h. die rdumlichen Anordnungen und Abmessungen der Bauteile, be-
stimmt, welche Stellen des Rauschvorgangs auf dem Wafer abgetastet
werden. Das Parameter-Mismatch, also die Relativabweichung eines
Parameters zwischen zwei Bauteilen im Abstand D mit den Geometrie-
abmessungen W und L ergibt sich dann aus der Differenz der Mittel-
werte beider abgetasteten Bereiche:

L
/ p(z,y)dydx—/ / p(x,y) dy dx
—W— - ?

Die Abtastung wird im nachrichtentechnischen Sinne durch eine Fal-
tung dargestellt, die nach einer Fouriertransformation durch ein alge-
braisches Produkt im Frequenzbereich ausgefiihrt werden kann. Dazu
miissen die Fouriertransformierte der ,.Jmpulsantwort der Geometrie-
funktion H (u, v) (s. Abb. 4.29) und das zweidimensionale ortsfrequen-
te Spektrum P(u, v) bekannt sein. Den beiden Ortskoordinaten z und y
entsprechen nach der Transformation die Spektrumskoordinaten « und
v.

D
2

Ap =

\wlh

1
WL

e
N]

GemilB dem Parsevalschen Theorem kann dann iiber die Leistungs-
dichte des Rauschsignals die gesuchte Standardabweichung der Para-
meterdifferenz berechnet werden (Gl. 4.39):
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OAp = / / |H (u,v)]? - |P(u,v)|? dudv (4.39)

—0o0 —=0C
Voraussetzung dafiir ist, dass der Verlauf des Spektrums P(u,v) be-
kannt ist; dies ist aber zunichst nicht der Fall. Man bestimmt daher,

sozusagen im Umkehrschluss, aus Messungen von o 4, bei verschiede-
nen Geometrien das zweidimensionale Spektrum auf dem Wafer.

|H{u.v)|

Bei Annahme eines konstanten Spektrums (Analogie ,weiles Rau-
schen®, gestrichelte horizontale Linie) erhilt man genau die Geometrie-
abhingigkeit gemiB Fliachengesetz nach Gl. 4.36. Die Abweichungen
bei groBen Bauteilegeometrien und groflen Distanzen werden durch nie-
derfrequente Rauschanteile mit hoherer Amplitude hervorgerufen, die
einen Anstieg der Spektraldichte zu niedrigen Frequenzen hin bewir-
ken. Der tatsdchliche Verlauf der Spektraldichte ist rechts dargestellt.
Diese Darstellung zeigt das Spektrum des Parameters U als Schnitt in
einer der beiden Frequenzkoordinatenrichtungen u oder v.

Die eingezeichneten Stufen resultieren aus einer diskretisierten Ap-
proximation zur numerischen Simulation. Durch Annahme eines
Spektrums dieser Art kénnen mit dem Spektralmodell alle bekann-
ten Mismatch-Effekte modelliert werden. AuBerdem konnen auch Be-

Abbildung 4.29
Impulsantwort
und Fourier-
transformierte
der Geometrie-
funktion zweier
rechteckiger
Bauelemente

1Pu.] (mVim)

Il
10000|

1000|

0.0001

0.01 "
u,v (1jum)
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rechnungen fiir andere, z.T. bisher noch nicht untersuchte Layout-
Topologien durchgefiihrt werden, so dass eine simulatorische Vorher-
sage von bisher noch unbekannten (bzw. nicht verstandenen) Effekten
moglich ist.
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Kapitel 5

Lineare Schaltungen

von Laszlo Palotas

In Kapitel 3 sind bereits die einfachsten linearen, mit Operationsver-
stirkern aufgebauten Schaltungsanwendungen — wie Summierer, In-
tegrierer, Tiefpass und Hochpass ersten Grades, Differenzverstirker,
Instrumentierungsverstirker — vorgestellt worden. In diesem Kapitel
werden die wichtigsten linearen Anwendungen auf dem Gebiet der
analogen integrierten Schaltungstechnik, wie aktive Filter, geschaltete
Kondensator- (SC-) Filter, Abtast-Halteschaltungen (Sample and
Holds), Bandabstandsreferenzen sowie Digital-Analog (DA-) und
Analog-Digital (AD-) Umsetzer behandelt.

5.1 Aktive Filter

In den Bereichen der Informationstechnik und Telekommunikation,
der Signalverarbeitung und Signaliibertragung, der Mess- und Rege-
lungstechnik spielen Filter eine grundlegende Rolle. In diesem Zu-
sammenhang sollen unter Filter lineare, zeitinvariante Netzwerke
(LZI-Systeme oder Linear Time Invariant LTI-Systeme) verstanden
werden, die entsprechend der im Frequenz- oder Zeitbereich (in der
Regel werden Forderungen im Zeitbereich auf den Frequenzbereich
zuriickgefiihrt) angegebenen Forderungen (Vorschriften) das Spekt-
rum oder die Form (Laufzeit) der zu libertragenen Signale veriindern.

Lineare
Schaltungen

Aktive Filter

Filter
LZI-Systeme
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5.1.1 Grundlagen und Ubersicht
Die Ubertragungseigenschaften eines LZI - Netzwerkes werden im
Frequenzbereich durch die Ubertragungsfunktion H(j®)
Ubetragungs- . _ Com
funktion H(joy=Za o th GO+ +b,(jo) 5.0
u, [ P Ty, U, ay+a(jo)y+..+a,(jo)"
o H{jo) @
beschrieben. H(jw) stellt die Fouriertransformierte der Impulsant-
Impulsantwort yyorr h(t) dar:
H(jw)= j h(t)e ™/ dr . (5.2)
Die Ubertragungsfunktion wird in unterschiedlichen Darstellungen
verwendet. Nach der Darstellungsform
H(jw)=H@)e!*® (5.3)
Betragsfrequenz- erhdlt man H(w), den Betragsfrequenzgang (Amplitudenfrequenz-
8aNg  gang oder Amplitudencharakteristik) bzw. ¢@(w), den Phasenfre-
Phasenfrequenz- quenzgang (oder Phasencharakteristik). Es gilt
gang

Diampfung, Phase
Laufzeit

H(w)=|H(jo)| = +\[§K{H( jo)F +3{H(jo)l* (5.4)

S{H(jw)}
———=+km, k=0, 5.5
R®EG0)) -2

¢(w) = arctan

Beim Filterentwurf verwendet man hiufig
H(jw) = e~la@+ib@] (5.6)

Durch Vergleich mit Gleichung 5.3 ergibt sich

a(w)=-InH(w) (in Neper), oder 5.7
a(w)=-20logH(w) (indB) D
b(w) = -p(w) (5.8)

a(w) wird als Ddmpfung (oder DidmpfungsmalB), b(w) als Phase
(oder Phasenmaf) bezeichnet. Aus b(w) und ¢(w) wird die Laufzeit
(auch Phasenlaufzeit):
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z'p(a))_—_.__(f_(g’_)z.@ (59)
w w
bzw. die Gruppenlaufzeit Gruppenlaufzeit
dp(w) db(w)
7, (0)=——"—"F=—— 5.10

¢ (@) io P (5.10)
abgeleitet.
Die wesentlichen Aufgaben des Filterentwurfs sind: Aufgaben des

e Bestimmung der Ubertragungsfunktion des Netzwerkes, das die Filterentwurfs

vorgeschriebene Spezifikation 1m Frequenz- oder Zeitbereich
(Amplituden- oder Laufzeitcharakteristik) erfiillt (Approximation).

e Entwurf eines Realisierungsnetzwerkes bzw. einer Realisierungs-
schaltung fiir die ermittelte Ubertragungsfunktion unter Bertick-
sichtigung der Bauteiletoleranzen.

In diesem Abschnitt werden Realisierungsschaltungen behandelt, die

ausschlieflich Widerstinde, Kapazititen und aktive Elemente (Opera-

tionsverstirker) enthalten. Aus diesem Grund ist der Einsatzbereich

der aktiven RC-Filter von etwa 0.1 Hz bis zu einigen MHz begrenzt.

Im Hinblick auf realisierbare LZI-Netzwerke spielt die Beschreibung

kausaler Systeme (4(t)=0 fiir t<0) eine bedeutende Rolle. In der kom-

plexen Frequenzebene konnen zeitkontinuierliche LZI-Systeme in

diesem Fall mit Hilfe der einseitigen Laplace-Transformation be- Laplace-
schrieben werden. Die Systemfunktion (auch Ubertragungsfunktion Transformation
eines LZI-Systems in der komplexen s - Frequenzebene) wird als

=

H(s) = [h(t)e " dr (5.11)
0

dargestellt, wobei s=o0+ j& als komplexe Frequenz bezeichnet
wird. Die Systemfunktion (analog zu Gleichung 5.1) wird definiert: Systemfunktion

(s) by+bs+..+b,s"

(5.12) U 1U,(5)
s)  ag+aps+.+a,s” H(s)

SchlieBt die Konvergenzebene die imaginire Achse s= j& ein, (mit
O min <0), dann ist die Systemfunktion mit der Ubertragungsfunktion
identisch: H(s = jw)= H(jw). Bei elektrischen Netzwerken, die

endlich viele konzentrierte Bauelemente enthalten, ist die Ubertra-
gungsfunktion (Systemfunktion) ein gebrochen rationaler Ausdruck

U
H(s)=—*%
) U
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Pole und
Nulstellen

Definition der
Polfrequenz und
Polgiite

jo

iB

Direkte Methode

direkte Synthese

mit reellen Koeffizienten. Die Systemfunktion ldsst sich in eine
Pol/Nullstellen Darstellung tiberfiihren:

k (S - SOI)(S - 502)...(5 - Som)

H(s)=
(S = Soo) (8 = 8502)-..(8 = Sey)

(5.13)

wobei die Pole s,,, und Nullstellen s.,, entweder reell oder paar-

weise konjugiert komplex sind. Deshalb kann Gleichung 5.13 auch in
folgende Form gebracht werden:

2l

0,0, .1)?
H(s)= kst k- M 2 (sz) 5.14
H|i1+—s—}n 4S8 . (5.14)
; Wi |7 GpiQpj (@)
w:=\/m bzw. w, = 0!2+,32l Q:=;0_;; Q”=.Z)_:r’

In dieser Form der Systemfunktion stellen @wg; und @..; die auf der

negativen reellen Achse liegenden Null- bzw. Polstellen dar (Teilsys-

teme ersten Grades). @, bzw. @, sind die Nullstellen- bzw. Polfre-

quenzen, Q. bzw. Q,, sind die Nullstellen- bzw. Polgiiten der Teilsys-
teme zweiten Grades. @y, @.,, @, und o, entsprechen jeweils der

Strecke vom Koordinatenursprung zu der betreffenden Null- bzw.
Polstelle. Es lisst sich zeigen, dass das Netzwerk mit der Systemfunk-
tion H(s) stabil ist, wenn m < n und alle Polstellen auf der linken s -
Halbebene liegen. Die graphische Darstellung der Pole und Nullstel-
len eines Systems bezeichnet man als P/N - Schema.

Die Realisierung der approximierten Ubertragungsfunktion mit akti-
ven Bauelementen kann hauptsichlich durch folgende Wege gesche-
hen:

Direkte Methode: Zur Realisierung der approximierten
Ubertragungsfunktion wird das Netzwerk — analog zu den passiven
RLC-Filtern — als Ganzes durch direkte Synthese entworfen. Die
direkte Methode kann in zwei Gruppen unterteilt werden:

a) Bei der ersten Methode werden passive RC-Netzwerke in geeigne-
ter Art und Weise mit aktiven Schaltungen ergiinzt bzw. zusam-
mengeschaltet. In diese Gruppe gehoren die aus Negativ Impedanz
Konvertern (NIC) und passiven RC-Netzwerken aufgebauten Fil-
terschaltungen. Da die Empfindlichkeit bei diesen Filtern gegen-
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liber Verinderungen der Bauteilewerte sehr groB ist, spielen sie ei-
ne untergeordnete Rolle.

b) Bei der zweiten Gruppe wird die Ubertragungsfunktion zunichst
durch ein passives LC-Filter (Referenzfilter) realisiert. Die Induk-
tivititen des Netzwerkes werden anschlieBend durch aktive RC -
Schaltungen ersetzt (Induktivititssimulation). Die LC-Filter wei-
sen im Durchlassbereich besonders geringe Empfindlichkeit ge-
geniiber Bauteiletoleranzen auf, und diese Eigenschaft lisst sich
auch auf aktive Realisierungen iibertragen.

Kaskadensynthese: Die Ubertragungsfunktion wird gemiB Glei-
chung 5.14 als Produkt von Teiliibertragungsfunktionen ersten und
zweiten Grades zerlegt (Blocke). Die Art der Zusammenfassung der
Pol- und Nullstellen in Teilsysteme und die Reihenfolge der Blocke ist
beliebig, hat jedoch einen wesentlichen Einfluss auf das Betriebsver-
halten der realisierten Schaltung. Die einfache Mdglichkeit der Kas-
kadenschaltung wird durch die sehr kleinen Ausgangswiderstinde der
Operationsverstiarker gewihrleistet. Obwohl Kaskadenfilter deutlich
ungiinstigeres Verhalten gegeniiber Bauteiletoleranzen aufweisen,
werden sie in der Praxis sehr hiufig eingesetzt. Der Grund liegt einer-
seits in den duBerst einfachen Entwurfsverfahren, andererseits in den
besonders glinstigen Abgleichmdglichkeiten. In diesem Abschnitt
sind deshalb Kaskadenfilter im Mittelpunkt der Ausfiihrungen, die
Methode der LC-Referenzfilter wird nur kurz behandelt.

5.1.2 Normierung

Um zu einer allgemeinen Darstellung zu gelangen, ist es zweckmiBig
mit dimensionslosen, normierten Groen zu arbeiten. Durch die Wahl

einer Bezugsfrequenz (Normierungsfrequenz) @y erhdlt man die
normierte Frequenz

=2 _r (5.15)
oy  fn

Alle Impedanzen des Netzwerkes werden auf einen reellen Bezugswi-
derstand (Normierungswiderstand) Ry bezogen. Mit Ry und oy

lassen sich BezugsgroBen sowohl fiir die Bauelemente als auch fiir die
Zeit ableiten. Man erhilt die Normierungsgroflen:

R
Cy= L Ly==%, Ty L (5.16)
Wy Ry oy Wy

Referenzfilter

Kaskadensynthese

Normierung

Bezugsfrequenz

Bezugswiderstand
Normierungs-
widerstand

Normierungs-
groflen
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S=s/ Wy
normierte

komplexe
Frequenz

H(S)
normierte
Systemfunktion

Toleranzschema
minimalphasig

Mindestphasen-
system

Filtertypen
TP, HP, BP,
BS, AP
Lochfilter

Die komplexe Frequenz s wird ebenfalls auf @y bezogen. Fiir die
normierte komplexe Frequenz S erhilt man:

s=2 -9 ,J% _~.i0. (5.17)
Oy @y WOy

Die Normierung fiihrt zu den normierten Systemfunktionen:

Us(S) By+BS+..+B,S"

H(S)=-2 5.18
Ue(S) Ag+AS+..+AS" C-19
2
H[li?f—}n{liQSQ +QL2—}
H(S) = kSt _k 0k | 292 (£2,) (5.19)

S S s?
1+ ——- 1+ +
III{ 2, ]H{ 2,0, (.ij)z}

J

5.1.3 Toleranzschema

Da die Systemfunktionen der hier behandelten Filterschaltungen
(Ausnahme Allpass) minimalphasig sind (Nullstellen befinden sich
nur auf der linken S-Ebene oder auf der imagindren Achse), kénnen
Vorschriften entweder fiir die Amplitudencharakteristik (Ddmpfungs-
verlauf) oder fiir die Phasencharakteristik (Gruppenlaufzeit) angege-
ben werden. Bei Mindestphasensystemen besteht durch die Hilbert-
Transformation ein eindeutiger Zusammenhang zwischen Dimpfung
und Phase.

Ein Tiefpassfilter ist dadurch charakterisiert, dass seine Dampfung bis
zu der Grenzfrequenz  f, einen vorgegebenen Wert ap
(Durchlassdampfung) nicht iibersteigt und oberhalb einer
Sperrfrequenz  fg > f,den Wert ag (Sperrddmpfung) nicht

unterschreitet. Diese Vorschrift bezeichnet man als Toleranzschema.

5.1.4 Filtertypen

Dem Dimpfungsverlauf nach konnen Filter in fiinf Hauptgruppen
eingeteilt werden: Tiefpcisse (TP), Hochpdisse (HP), Bandpiisse (BP),
Bandsperren (BS) und Allpisse (AP). Zur Gruppe der Bandsperren
gehoren auch die Lochfilter, die iiber einen besonders engen Sperrbe-
reich vertiigen. Der Entwurf von Hoch- und Bandpissen sowie Band-
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sperren wird durch eine geeignete Transformation auf den Entwurf
eines Tiefpasses (Referenztiefpass) zuriickgefiihrt.

Bei aktiven RC-Filtern kann der Wert von H (&) an der Referenzfre-

quenz H, > 1 betragen. Deshalb ist es zweckmiBig, die Ubertragungs-
funktion auf diesen Wert zu normieren (normierte Ubertragungsfunk-
tion). Die Normierung der Ubertragungsfunktion fiihrt sinngemiB zum
normierten Dampfungsverlauf A(w) bzw. Toleranzschema. (Abbil-

dung 5.1)

H - 1 ~~~~~
° - 1-8
!
s I \
i \ i
H (jw) s ‘HH( Q)
\ o
R 83”““”--—:‘-—
[ l“
' I o Q
Wy Ws O
Amplitudencharakteristik Normierter Amplitudengang
TA /dB
normierte H 3 B
ADémplung 1\ __ ! Oy =0, =27,
S Ubergangs- ;
bereich / @ o,
;| Sperr- R=—1y £, =
/| bereich Wy wy
Durchlass- ,/" 3 H(j2)|
bereich A(£2)=-20log 5 :
Ap——=

Ap =-20log(1-3p);
Ag =-20log(1- )

1 Qs Q

Normierter Ddmpfungsverlauf

In Bild 5.2 sind die typischen, normierten Dimpfungsverldufe und
Toleranzschemata der Filtertypen zusammengestellt.

Als Normierungs-(kreis)Frequenz bei Tief- und Hochpéssen wird die
Grenzfrequenz (wy = @, =27f, ), bei Bandpdssen und Bandsperren

die Bandmittenfrequenz (wy = @y = 27f,y ) des Filters gewihlt.
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