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1 Halbleiterdioden

Dioden gehoren zu der Gruppe der nichtlinearen Bauelemente. Nichtlinear heisst, dass der Stromfluss
eine nichtlineare Funktion der Spannung ist. Wir erhalten bei einer Netzwerkanalyse mit solchen
Elementen immer nichtlineare Gleichungssysteme.

Dioden werden hauptséchlich fiir Gleichrichtungs-, und Schaltzwecke eingesetzt. Neben den
herkdmmlichen Dioden fiir Gleichrichter- und Schaltzwecke existieren eine Reihe von Spezialdioden:

Zener-Dioden, Avalanchedioden
Gunn-Dioden
Vierschichtdioden, Diacs
Kapazitédtsdioden

PIN- Dioden

Tunneldioden

u. a.

Die Arbeitsweise der Spezialdioden beruht auf den gleichen theoretischen Grundlagen. Sie sind aber
teilweise aus anderen Materialien, Dotierungen, etc. aufgebaut.

Wir betrachten in diesem Kapitel die Dioden fiir Gleichrichterzwecke und Zener-Dioden. Ebenso die
dazu verwendeten Schaltungen. Spezialdioden werden kurz in gesonderten Kapitel behandelt.

Wir bauen hier auf den Kenntnissen der Halbleiterphysik auf , wobei zum Teil gewisse Begriffe
repetiert werden.

1.1 Die ideale Diode

Sie kann als elektrisches Ventil angesehen werden. Die ideale Diode ist ein Zweipolelement mit den
Anschliissen A (Anode) und K (Katode). Der Stromfluss findet nur in Durchlassrichtung statt. In
Sperrichtung erfolgt kein kein Stromfluss.

I, I/U Kennlinie
Schaltsymbol  Anode Q—%’% Kathode I
e
U Sperrbereich Durchlassbereich
D
Zonenfolge A p N K ! U, Bild l.vl:VScI?altsymbol, Zo.nenfolge und I/U-
0 Kennlinie einer idealen Diode.

Die ideale Diode hat also zwei Betriebszustinde:

1. In Durchlassrichtung, also U, > 0, kann Sie als Kurzschluss angesehen werden.
2. In Sperrichtung, also U, < 0, kann sie als offene Verbindung angesehen werden.

Da die ideale Diode in der Praxis als einzelnes Bauteil nicht existiert und sie auch fiir mathematische
Betrachtungen ungeeignet ist, hat sie dementsprechend wenig Bedeutung. Jedoch kann sie als
einfaches Modell zur Analyse einer Schaltung dienen, wenn die obigen Aussagen 1.) und 2.)
angewandt werden:
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Beispiel 1.1:
Bestimmen Sie die Spannung U,, wenn D eine ideale Diode ist!

R I
— [~ ’
I =
+ >
Up
R, U, R

Losung:
Da die Diode in Durchlassrichtung arbeitet, wird sie durch einen Kurzschluss ersetzt. Danach erhalten

WII:

_URJR __U-RR, (1.1)
"R, +R,|R, R, R +RR,+RR, '
U, U-R, (1.2)

I, =

R_L R, R +R, R, + RiR,

1.1.1 Verbesserung des idealen Diodenmodells

Eine wesentliche Verbesserung des idealen Modells wird erreicht, wenn das Diodenmodell mit einer
Spannungsquelle in Grosse der Flussspannung ausgestattet wird. Die Flussspannung ist diejenige
Spannung U,, die an der Diode abfillt, wenn sie mit einem bestimmten Strom 7, in Durchlassrichtung
betrieben wird. Sie liegt in den Grossenordnungen von 0.7V fiir Si- und 0.3V fiir Ge- und Schottky-

Dioden:

Modell /U Kennlinie
Ip
L T,
Anode ‘ Kathode Sperrbereich Durchlassbereich
—_— T — Bild 1.2: Verbessertes ideales Diodenmodell.
e U Durch Zufiigen einer Spannungsquelle U, ndhert das
b Ue P Modell eine reale Diode wesentlich besser an.

Durch Einbezug dieser Flussspannung erhalten wir eine verbesserte Formel fiir den Strom /,. Unter
Verwendung einer Substitution fiir die Quelle U mit den Widerstdnden R, und R, nach Thévenin

erhalten wir fiir das

— o RR (1.3)

+ "R +R,
u, =-J&_ (1.4)

R, +R,

Bild 1.3: Analyse der Schaltung nach [Beispiel 1.1 Jnit verbessertem Diodenmodell.

Wir bestimmen nun U, und /,, und machen die Substitution riickgéngig:
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U = (U’Ih -U,) )RI, _ RI,(URz -U), (RI +R, )) (1.5)
" Ry +R;, R, R, +R; R, + RiR,

U, UR, -U,(R +R,)

7=
P R, R, R +R, R, +RR,

(1.6)

1.1.2 Zusammenfassung

Ideale Dioden dienen hauptsichlich zur Verstindnisforderung der Arbeitsweise. Sie konnen weder zur
Schaltungsanalyse noch in mathematischen Betrachtungen sinnvoll eingesetzt werden.

Da die Kennlinie eine Knickstelle aufweist, kann sie in diesem Punkt nicht differenziert werden. Die
Differenzierbarkeit in allen Punkten ist aber Voraussetzung fiir eine weitergehende mathematische
Betrachtung.

1.2 Das Shockley-Diodenmodell

Es beschreibt mit einer einfachen Exponentialfunktion die I/U-Kennlinie der Diode. Fiir die meisten
Gleichstrombetrachtungen reicht dieses einfache Modell bereits aus.

I/U Kennlinie ( linear) I/U Kennlinie ( logarithmisch)
Uy
Ip 11l e 4 Inly
Schaltzeichen fiir die » =i
Shockley-Diode
%“ Sperrbereich Durchlassbereich Sperrbereich Durchlassbereich
I I
T T U ! UF
0 U P 0

Bild 1.4: Kennlinie des Shockley-Diodenmodells.

Die I/U-Kennlinie wird mit einer Exponentialfunktion beschrieben. Bis auf das Durchbruchverhalten
erlaubt dieses Modell eine prizise Beschreibung des statischen Verhaltens einer Diode.

Im Durchlassbereich erkennt man den Exponentiellen Anstieg des Stromes im Durchlassbereich. Im
Sperrbereich néhert sich der Sperrstrom asymptotisch dem Sdttigungssperrstrom I.. Obwohl das
Shockley-Modell zu den idealen Diodenmodellen gehort, beschreibt es in einem weiten Bereich sehr
gut die Realitit fiir den statischen Betrieb.

Formal gilt fiir den Stromfluss durch die Diode die Shockley-Gleichung:

I, = Ig[e"[g; _1j U, : Temperaturspannung kTT (=25mV bei 20°C) Shockley (1.7)
n: Emissionskoeffizient (1..4) Diodengleichung

Im Sperrbereich U, < 0 geht der Diodenstrom asymptotisch in einen konstanten Minoritéts-
trdgerstrom, den Sittigungssperrstrom /, iiber. Der Wert fiir /, ist vom verwendeten Halbleitermaterial,
der Fliache der Sperrschicht und der Temperatur abhidngig. Die Werte liegen in der Grossenordnung:

Germanium: /, = 100nA
Silizium: I, = 10pA

Der Séttigungssperrstrom I, dchst mit den durch Eigenleitung erzeugten Minoritétstrdgerdichten n
und p,, (thermische Ionisation). Da diese Dichten aber stark temperaturabhéngig sind, wichst der
Sperrstrom stark mit steigender Temperatur.

po
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Im Durchlassbereich iiberwiegt der Majoritétstragerstrom, welcher fiir U, >> U, exponentiell
anwichst.

Beispiel 1.2: Bestimmung des Diodenstromes I, und Temperaturspannung U,.

Fiir die links tabellierten Vorgaben sind die Temperaturspannung U, und den Diodenstrom /, zu
bestimmen:

g=16-10"C

_ 23 38-107%
k=138-1077 KT _ 13810 T3001T]_ 55075y
ne10 g 16-10" [KC]

Up 065

T =300K 1, =1, e"Ur 1121010712 100025875 _4 =812.5uA
U, =0.65V
I,=10pA

1.2.1 Bestimmen der Diodenparameter mittels Regressionsverfahren
Mit Hilfe von Messwerten kann iiber eine Regressionsfunktion auf die Grossen I, und n geschlossen
werden.

Fiir die Shockley-Diode gilt wenn U, >> U, vereinfacht:

Up (1.8)

. nU
I,=Ige" "7

Die vereinfachte Gleichung kann im Gegensatz zu Gl. [1.7)]logarithmiert werden. Wir erhalten dann
fiir 7, eine lineare Regressionsaufgabe mit den Substitutionen:

1 1

UD a=
Inl, = U +In/g - Y=aX+b nU, aU,
il b=Inlg =l =e

(1.9)

Die Parameter a und b konnen einfach bestimmt werden. Daraus folgen die gesuchten Gréssen n und
I iiber eine Riicksubstitution.

Beispiel 1.3: Bestimmung der Diodenparamter /, und n» mit Regression.

An einer Kleinsignaldiode wurden bei Zimmertemperatur die folgenden Stréme gemessen. Zu
bestimmen sind die Parameter n und /..

U, [V] 0.536 0.524 ] 0.55 0.565 ]0.576 | 0.585 |0.62 0.63 0.65 0.673 [0.708
7, [mA] 0.112 10.087 0.158 [0.222 ]0.296 ]0.348 |0.742 [0.957 |1.42 2.35 4.82

Wir erfassen die Werte in einer EXCEL-Tabelle und bestimmen die zugehorige lineare
Ausgleichsfunktion. Die Resultate werden:

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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a_ [ B [ e [ ® [ € [ F [ & [ W [ v [ J [ & [ t ]
| 1 |Bestimmen einer Diodenkennlinie aus Messwerten:
2
| 3 [Vorgaben: k= 1.38E-23 (Boltzmann-Konstante)
| 4 | q= 1.60E-19  (Elementarladung)
| 5 | T= 293 (Temperatur in k)
| 6 [Messwerte:
7 U, Ml 0.538 0.524 0.55 0.565 0.578 0.585 062 063 0.65 0.873 0.708
| 8 | I [mA]l 0.112 0.087 0.128 0.222 0.296 0.348 0.742 0.927 142 238 482
9
110 [Lineare Regressionsaufgabeloglp,=a* Uy +b
|11 | Up 0.538 0.524 0.55 0.565 0.578 0.585 062 0.63 0.65 0.873 0.708
112 | Log g -2.189 -2.442 -1.845 -1.508 -1.217 -1.058 -0.298 -0.044 0.351 0.824 1573
|13
|14 | a= 21.904 Ur ] = 253602 Diodenkennlinie
115 | b= -13.887 ls [ma] = §.31E-07
1186 | n= 1.80868 &
[17]
| 18 |Grafische Auswertung: 5 A
119 | Up [v] IpMess [ma]  IReg [ma] *
120 | 0.524 0.112 0.090 4
121 0.538 0.087 0.117
122 | 0.55 0.158 0.158 T
23| 0 85 0322 0.221 E x [Bhess [ma]
(24| 0576 0286 0381 = y IDReg [ma]
125 | 0.585 0.348 0.342 2
126 | 0.62 0.742 0.736
127 | 0.63 0.857 0316 /><
28 | 068 147 1420 ! o
129 | 0.673 2.38 2.350 _x-x-x/
30 0.708 4.82 5.058 ol x=x=X
31| 05 055 06 0.65 07 075
32| Uy Volt]
53]
[34]

Bild 1.5: Auswertung und Bestimmung der Diodenparameter mit EXCEL aus

Das Resultat zeigt, dass mit einfachen Mitteln bereits prézise eine Diodenkennlinie beschrieben
werden kann.

1.2.2 Differenzieller Widerstand der Shockley-Diode
Der differenzielle Widerstand verkorpert den wechselstrommaéssigen Widerstand r, der Diode. Er

unterscheidet sich hochgradig vom statischen Widerstand der Diode R, = ﬂ

D

Der differenzielle Widerstand r, nimmt umgekehrt proportional zum Diodenstrom I, ab. Man erhilt
den differenziellen Widerstand r, durch Differenziation der Diodenkennlinie.

[mA]
100 e Si
80 / /

. J

40 /
/ Al / Bild 1.6: Differenzieller Widerstand einer Diode.
20
AU / Typische Diodenkennlinien fiir Ge- und Si-Dioden mit
0 P [Volt Niherung des differenziellen Widerstandes durch einen

0.2 0.4 0.6 Differenzenquotienten.

Fiir die Shockly-Diode wird dies:

_dU, _nU;, Differenzieller

a, 1, Widerstand r, (1.10)

T
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Begriindung:
Uber den differenziellen Leitwert erhalten wir:

Ul) UI)
1_dly, _d |\, w | L g Dy (1.11)
r, dU, dU,|"° nU, nU,
ﬁr,,=—nUT
D

Der differenzielle Widerstand einer Diode im Durchlassbereich liegt Bereich Q bis einige 1009, je
nach Durchlassstrom. Daher haben grosse Stroménderungen A/, haben nur kleine Spannung-
sdnderungen AU, zur Folge.

Konkret bewirkt eine Verzehnfachung des Durchlassstromes ein Ansteigen der Durchlassspannung um
ca. 0.1V. Dieser Umstand wird hidufig zur Stabilisierung kleiner Spannungen benutzt. (vgl. auch
Beispiel 1.5und Beispiel 1.6])

Beispiel 1.4: Berechnung des differenziellen Widerstandes einer Diode.

Zu berechnen sind die Gleich- und Wechselspannungen, die
tiber R, gemessen werden! (I =10pA, n=1, T=20°C)

Vorgehen:
Wir bestimmen die Gleich- und Wechselspannung in separaten Rechnungen. Dazu verwenden wir fiir
jede Rechnung ein eigenes Ersatzschaltbild, das jeweils die relevanten Komponenten enthilt:

Gesamtschaltbild DC-Ersatzschaltbild AC-Ersatzschaltbild

Bild 1.7: Ableitung der DC- und AC-Ersatzschaltbilder aus dem Gesamtschaltbild.

DC Ersatzschaltbilder:

Alle Induktivitdten werden als Kurzschliisse, alle Kondensatoren als offene Verbindung gezeichnet.
Die Widerstidnde bleiben unveréndert. Dioden im Durchlassbetrieb werden mit einer idealen
Spannungsquelle in der Grosse der Flussspannung modelliert.

AC-Ersatzschaltbilder:

Alle aktiven Kondensatoren und DC-Spannungsquellen werden gegen Kurzschliisse ersetzt. Alle
aktiven Induktivititen und DC-Stromquellen gegen offene Verbindungen. Dioden werden mit einen
Widerstand in Grosse des differenziellen Widerstandes modelliert.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Somit erhalten wir fiir die DC-Betrachtung den Ansatz:

Up
1+ Yo _U=Un (1.12)
‘ RI R2

Wir sehen bereits hier, dass eine analytische Auflosung nach U, nicht moglich ist. Dies ist typisch fiir
nichtlineare Systeme. Man behilft sich durch Bestimmen einer numerischen Lésung mit einem
Iterationsverfahren. Hier erfolgt dies durch Bestimmen der Nullstelle der Gleichung

Mit einem Newton-Verfahren und einem Startwert von U,=0.4 erhalten wir:

U, =0.502061V
—U,.=U-U, =10-0.502061 = 9.497939V

Nun koénnen wir den Durchlassstrom 7, bestimmen:

y KT _138:107-293 [VASK
q 16-107" AsK

Up 0.502061

I,=1""" =10-10""¢ 00227 [A]=4.24691m A

} =2527TmV

Fiir die AC-Betrachtung bestimmen wir nun den dynamischen Widerstand r, der Diode in diesem
Arbeitspunkt und erhalten schlussendlich die gesuchte Wechselspannung:

r,,:nUT _ 2527 [mv}:SQSOSQ
I, 424691 | mA
Sy, =2t 12000 [m} =0.99705V
AT R +R,  59153+2000 | Q '

Moderne Schaltungsanalyse- und Simulationsprogramme arbeiten ebenfalls mit diesem Vorgehen.
Zuerst werden die Knotengleichungen aufgestellt, nachher erfolgt iterativ das Bestimmen der Strome
(Arbeitspunkte). Erst danach werden die AC-Analysen ausgefiihrt.

Beispiel 1.5: Zusammenhang U -1,.

Zu zeigen ist, dass die Erhohung der Durchlassspannung AU, um 0.1V zirka eine Verzehnfachung des
Durchlassstromes I, bewirkt.

Vorgehen:
Wir beschreiben das Stromverhiltnis
U U U
nU., p2=Ypi1
Iy, _¢ ' T
Ui
D1 erT

U, auf:

n~ i

und 16sen die Gleichung nach AU,=U

AU, =U,,-U,, :nUTln(I'—’zj

D1

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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In diese allgemeine Losung setzen wir ”Z/m =10, U,=26mV ein und erhalten:

AU, =U,In(10)=23nU,  —=006V..0.11V

Beispiel 1.6: Einfacher Stabilisator fiir kleine Spannungen.
Wie gross wird die Anderung der Spannung AU, zwischen den beiden Belastungen I, und 7,2 Wie

gross wire die Anderung ohne Dioden?

l,; = 15mA Vorgaben:
l,, = 100uA U,=26mV

O
+ o n=1.5
Cu) oV ! X_Z l u, T300K.
0. X/
O

Analog dem vorherigen Beispiel 1.5|wird:

AU, =2(U Upa) U, Spannung iiber eine Diode beim Strom 7,
" hee Pl U,,,: Spannung iiber eine Diode beim Strom 7/,

U_2Ul)al -7 U_2UI)(12 _
al R

R Ia2
U,,,=nU;In 7 Uy, =nU;In

Wir erhalten als numerische Losungen (mit einem Newton-Verfahren und Startwert U, =U, =0.5V):

U,, =0.56899...V
U,, =0.647644...V
— AU, =0.173489V

Ohne Dioden wire die Ausgangsspannungsdnderung:

U, =U-R-1,,=9-470-0015 [V -QA]=195V
U,=U-R-I,=9-470-100-10° [V -QA]=8953V
> AU, =U,, -U, =8953-195 [V -V]=7.003V

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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1.2.3 Sperrbereich

Im Sperrbereich U, < 0V geht der Diodenstrom asymptotisch als Sperrstrom /, in den konstanten
Séttigungssperrstrom /, iiber. Der Diodenstrom im Sperrbereich ist ein reiner Minoritédtstragerstrom.
I, ist der negative Wert von 1.

Im Sperrbereich gilt also:

UI)
I, =14 ,wenn eV << 1 (U,, ist als negative Zahl einzusetzen) (1.13)

Fiir ein U, = 26mV ist diese Bedingung schon bei einem U,=-0.2V hinreichend gut erfiillt.

Wird bei einer realen Diode (Fldchendiode) die Sperrspannung U, erhoht, bleibt der Sperrstrom bis
zum Erreichen der Durchbruchspannung U,, praktisch konstant. Beim Uberschreiten der Durchbruch-
spannung U, des pn-Uberganges steigt der Sperrstrom rasch an. Wird dieser Stromanstieg nicht
begrenzt, fithrt dies zur Zerstorung der Diode.

Das Durchbruchverhalten wird in den Kapiteln und Weiterﬁihrend behandelt.

1.3 Temperaturabhingigkeit

Praktisch alle an der Diode erscheinenden Grossen sind ausgeprégt temperaturabhéngig. Vor allem
der Sperrstrom und die Durchlassspannung zeigen eine starke Temperaturabhingigkeit. In der Praxis
miissen daher diese Temperatureinfliisse berticksichtigt werden.

Wir zeigen anhand vereinfachter Betrachtungen die wesentlichen Temperatureffekte an der Diode. In
der Vereinfachung beriicksichtigen wir nicht, dass die Temperaturabhédngigkeit selbst temperatur-
abhéngig ist.

1.3.1 Temperaturabhidngigkeit des Sperrstromes
Der Sperrstrom ist als Minoritédtstragerstrom proportional zur Minoritédtstragerdichte. Sie ist ihrerseits
proportional zur Inversionsdichte.

Fiir den temperaturabhéngigen Sperrstrom /,(7) erhalten wir:

Iy, Sperrstrom bei T=T,
qAW g AW
2kTT,  2kT? (1.14)

I(T) =gy e C: Temperaturkonstante C =

AW: Bandabstand

Die Temperaturkonstante C wird fiir Zimmertemperatur (300K) fiir Germanium C=0.049K" und fiir
Silizium C=0.071 K.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Beispiel 1.7: Sperrstromidnderung bei Temperaturerhéhung.

Berechnen Sie die Erh6hung des Sperrstromes einer Silizium- und einer Germaniumdiode, wenn die
Temperatur von 300K auf 310K erhoht wird!

Losung:
Mit der GL[1.14)|bestimmen wir das Verhiltnis der Stromerhéhung fiir die Siliziumdiode:

1 (T -1 _
R _ pC(T-Ty) _ ,0.07K™ BI0K-300K) _ 5 7

R,
Fiir die Germaniumdiode erhalten wir analog:

1 P 1 _
R_ _ pC(1=1y) _ 0.049K '(310K-300K) _ { ¢

RT,

Die Rechnung zeigt, dass sich der Sperrstrom einer Halbleiterdiode pro 10° Temperaturerhohung etwa
verdoppelt. Richtigerweise miisste in dieser Rechnung beriicksichtigt werden , dass der Faktor C auch
temperaturabhéngig ist.

1.3.1.1 Temperaturabhangigkeit der Durchlassspannung
Ist die Durchlassspannung U, >> U, , so gilt nach GI.

UI)
- nU;
I, =Ige

Wir setzen fiir den Séttigungssperrstrom /, nun den temperaturabhéngigen Sperrstrom /,(7) ein und
erhalten den temperaturabhingigen Durchlassstrom 7,(7):

iy Ur Temperaturabhangiger (1.15)
L(T)==1Iy, e " Durchlassstrom I,(7)

Uns interessiert nun, wie sich die Durchlassspannung U, bei konstantem Diodenstrom I, beziiglich der
Temperatur verhélt. Wir bilden dazu die Ableitung:

U,
, ) COrye
dl"—(T) =—I, | C+ 1 dU, e "Ur  C:Temperaturkonstante (1.16)
dTr ! nU, dT

1,(T)

Bei konstantem Durchlassstrom gilt dcll—T =0 und wir l6sen nach der Anderung der

Durchlassspannung auf:

Anderung der temperaturabhingigen (1.17)

4v,@) _ -CnU, (I, =konstant)  Durchlassspannung dU,(T)/dT

dT

Bei der Ableitung wurde U, als Konstante behandelt. Da U, selber temperaturabhiingig ist, ist dies nur
korrekt solange die Temperaturdnderung AT nicht zu gross wird.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Beispiel 1.8: TK-Bestimmung einer Si- und Ge-Diode.

Zu bestimmen sind der Temperaturkoeffizienten fiir Silizium- und Germaniumdiode mit
Emissionskoeffizient n=1.5 bei Zimmertemperatur.

Vorgehen:
Mit der Temperaturkonstanten C=0.071 K" und n=1.5 erhalten wir fiir die Siliziumdiode:

D)y, ==0071K " -15-26m V = -2.7750Y.
dr K
und mit C=0.049K" fiir die Germaniumdiode:

dUd'+;T) =—CnU, =-0.049K"'-15-26 mV = —1.905“1?V

Uber einen kleinen Bereich nimmt die Durchlassspannung an einer Diode mit steigender Temperatur
linear ab. Als Richtwert wird in der Praxis 2mV/K genommen.

1.3.2 Zusammenfassung:
Fiir Abschdtzungen konnen folgende Aussagen gemacht werden:

1. Der Diodenstrom I, steigt im Durchlassbereich ndherungsweise exponentiell mit U,, an.

2. Im Sperrbereich ist der Sperrstrom ab U, <-0.2V bis zum Erreichen der Durchbruchsspannnung
niherungsweise konstant. Der Wert entspricht dem Séttigungssperrstrom /..

3. Alle Strome und Spannungen an einer Diode sind temperaturabhéngig:
Faustregeln: Der Sperrstrom verdoppelt sich etwa pro 10° Temperaturerhohung.
Die Durchlassspannung sinkt bei Zimmertemperatur mit etwa 2mV/°

1.4 Die reale Diode

Das Shockley-Diodenmodell verkorpert eine ideale Diode. Durch die Eigenschaften der
Halbleitermaterialien und des Aufbaus der Diode wird der Giiltigkeitsbereich der Shockley-Gleichung
im statischen Betrieb eingeschrénkt.

Daher miissen in der Praxis zusétzliche Parameter beriicksichtigt werden. Besonders wichtig wird eine
prazise Modellierung, wenn die Diode in den Grenzen betrieben wird (hohe Frequenzen, Strome,
Spannung, etc.).

Fiir die Praxis sind dabei folgende zuséatzliche Parameter von Bedeutung:

Sperrschichtkapazitit, Diffusionskapazitit
Durchbruchspannung (max. Sperrspannung)
Bahnwidersténde

Maximalstrom, max. Verlustleistung

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Nachfolgend einige erkldrende Aussagen zu den obigen Begriffen:

Die Durchbruchspannung bestimmt den Wert der maximal zuldssigen Sperrspannung. Sie liegt bei
Kleinsignaldioden bei 50-100V. Bei HV-Gleichrichterdioden sind Sperrspannungen bis zu einigen kV
iblich.

Die Bahnwiderstinde werden durch den ohmschen Widerstand der Halbleiterschichten, sowie den
elektrischen Anschluss am Diodenkristall eingebracht. Bei Kleinsignaldioden liegen die
Bahnwiderstinde im Ohmbereich, fiir Leistungsdioden im Miliohmbereich.

Die Sperrschichtkapazitiit beeinflusst das wechselstrommaéssige Verhalten der Diode. Die
Sperrschichtkapazitit erscheint im Sperrbetrieb und betrégt typisch einige pF.

Die Diffusionskapazitit erscheint im Durchlassbetrieb. Sie ist verantwortlich fiir die
Sperrverzogerungszeit der Diode. Sie ist hochgradig vom Durchlassstrom abhingig.

Der maximale Durchlassstrom ist durch die maximale Stromdichte im Halbleiterkristall und dem
thermischen Widerstand des Halbleiterkristalls zur Umgebung gegeben. Die max. Stromdichte liegt in
der Groéssenordnung von 100A/cm’. Ferner darf im Betrieb die maximale Verlustleistung nicht
tiberschritten werden, da die Diode sonst zerstort wird. Kleinsignaldioden haben ein 7, _von ca.
100mA. Leistungsdioden werden bis einige 100A gefertigt.

1.4.1 Durchbruchspannung

Die maximale Sperrspannung ist durch die Diodentechnologie beschréinkt. In der Praxis setzt bei einer
bestimmten Sperrspannung ein Durchbrucheffekt ein, wo der Sperrstrom rasch ansteigt. Die
Durchbruchspannung U,, ist durch die Dotierung und Geometrie der n- und p-Regionen im
Halbleiterkristall gegeben.

Fiir ein Diodenmodell kann mit geniigend guter Ndherung der Durchbrucheffekt beschrieben werden:

I: Séttigungssperrstrom

- U,: Diodensperrspannun
Li=— 55 (U, <U, <~10U, und 3<m<6) g peTIspanitng (1.18)
|UR| U r: (Theor.) Durchbruchspannung
1- Upp I,: Diodensperrstrom bei U,

Leider ist diese Gleichung numerisch etwas problematisch zu handhaben, da der Stromfluss sehr rasch
von nahe Null bis nach unendlich lduft (Nenner wird Null bei -U, = U,,). Die Spannung stellt U,, eine
theoretische Durchbruchspannung dar. Der Durchbrucheffekt beginnt bereits bei einer kleineren
Spannung, die hdufig mit U,, bezeichnet wird.

Fiir Simulationen werden deshalb verschiedene Modelle benutzt um den gesamten Arbeitsbereich
einer Diode zu beschreiben. Dabei werden zwei Gruppen unterschieden:

e Stiickweise stetiges Modell
e Nichtlinear stetiges Modell

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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1.4.1.1 Stiickweise stetiges Modell

Dieses Modell wird unter anderem vom Simulationsprogramm Microcap II benutzt. Es zerlegt die
Kennlinie der Diode in einen Durchbruch- und einen Arbeitsbereich. Der Durchbruchbereich wird ab
der Durchbruchspannung U, als Gerade modelliert. Im Arbeitsbereich wird das Verhalten mit der
vereinfachten Shockley-Gleichung beschrieben:

Up

Stiickweise stetiges Diodenmodell (Microcap I1) I,=1I;e"" u,>-Uy, (1.19)
ly s U,+U
— nUr _=-D BD

[1)_15'e I]) - 5 UD S_UBD (120)

RZ

'UBD
1 ! Up
Durchbruchgerade —— N 0
R, Bild 1.8: Diodenkennline mit stiickweise stetigem Modell.

‘ — Theorie Der Durchbruch wird hier mit einer Geraden modelliert.

Im Durchbruchbereich bestimmt der Widerstand R, die Steigung von /,,.

1.4.1.2 Nichtlinear stetiges Modell
Dieses Modell wird von SPICE benutzt. Der Unterschied besteht in der Modellierung des
Durchbruchbereiches, der hier ebenfalls mit einer Exponentialfunktion beschrieben wird. Der
Diodenstrom wird durch zwei Teilstrome beschrieben, die sich in der Praxis nicht gegenseitig
beeinflussen. Der Vorteil liegt darin, dass der gesamte Arbeitsbereich mit einer Gleichung beschrieben
werden kann.

Nichtlinear-stetiges Diodenmodell (SPICE)

| Uy
D Iy=1 e"r 1

Ugo-AU Up “Up-Upp
Durchbruch, beschrieben UBRK Ugp nUr W
Uy I,=1Ig|e =1|+1y,|e -1 (I<ny,<2) (1.21)

mit der Exponentialfunktion:

—Up-Unp Mgy
In=1Igp|e ]
‘ — Theorie

Bild 1.9: Diodenkennlinie des stetigen Modells.

Die I/U-Kennlinie wird durch zwei tiberlagerte Exponentialfunktionen beschrieben.

1, ist der Durchbruchkniestrom und verkorpert denjenigen Strom, der bei der Durchbruchspannung

U,, fliesst. Er liegt einige Zehnerpotenzen iiber I, in der Grossenordnung von -10™" A. (U, ist per Def.
positiv)

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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1.4.2 Parameterbestimmung fiir Dioden

Fiir die meisten Dioden bieten die gingigen Simulationsprogramme entsprechend konfigurierte
Modelle in der Bibliothek an. Versionsbezogen werden diese Bibliotheken immer umfangreicher.
Deshalb muss die Parameterbestimmung fiir Standardkomponenten heute kaum mehr selbst
vorgenommen werden.

Die Parameter fiir Diodenmodelle konnen aus Katalogwerten oder aus Messungen der entsprechenden
Grossen bestimmt werden. In der Regel werden diese Werte dann mit einem Parameterbestimmungs-
programm (Bsp.: PARTS fiir PSpice) zu einem gesamten Simulationsmodell aufgearbeitet.

Die Parameterbestimmung durch eine Handrechnung wird kaum praktiziert, da sie relativ aufwéndig
wird. Das Prinzip ist aber das Losen eines liberberstimmten Gleichungssystems mit einer vom Typ her
vorgegebenen Losungsfunktion.

1.4.3 Sperrschichtkapazitat

Die Sperrschichtkapazitidt C, der Diode tritt beim Betrieb der Diode in Sperrichtung (U, < 0V) auf. Sie
liegt im Bereich von einigen pF bis ca. 1nF, je nach Modell. Die Sperrschichtkapazitit ist von der
angelegten Sperrspannung abhidngig. Diese Spannungsabhéngigkeit der an sich parasitdren Kapazitit,
wird fiir die Praxis bei Kapazitdtsdioden ausgenutzt.

Aus der Halbleiterphysik erhalten wir die Formel fiir die in der Verarmungszone eingespeicherte
Ladung Q:

2qe,e, NN,
=JU, A | ———F——+=
Oy J \/ N, +N, (1.22)

U, ist das Potenzial, dass iiber Sperrschicht wirksam ist. Es setzt sich aus der inneren Spannung

(Diffusionsspannung ) U,,.und der dusseren angelegten Spannung U, zusammen. U, =U,,,- —=U,,.

Daraus folgt dass die iiber der Sperrschicht fiir die Kapazitit wirksame Spannung immer um U
negativer ist.

Diff

_ kT (N,N, Diffusionsspannung (1.23)
Upyy =—1n Tar .

L

Beispiel 1.9 Bestimmung der Diffusionsspannung U, einer Sperrschicht.

Eine Si-Sperrschicht wird mit den Dotierungskonzentrazionen N,=10"cm™ und N,=10"cm" gefertigt.
Man bestimme die Diffusionsspannung bei 7=300K.

ln[]} =0.694V

U,=—In
P 1.6-107" 2.25-10%° CK

2
q n,

do

Eine Kapazitit ist per Definition C = Vi Wir erhalten durch Ableiten die fiir die Sperrschichtkapazitit C:
_dQy _ geN,N ), 1
Cs = auv, A AN, +N )T, Sperrschichtkapazitit (1.24)

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Die Sperrschichtkapazitdt nimmt mit dem Faktor ’UL bei zunehmender Sperrspannung ab. So wird

J

der Kapazitédtsverlauf fiir die Diode in Beispiel 1.11

C3
15pF \
10pF
5pF | Bild 1.10: Verlauf der Sperrschichtkapazitit bei
steigender Sperrspannung.
-ub Das Zahlenmaterial basiert auf Beispiel 1.11.
-5V -10v -15v -20V -25V

Die Sperrschichtdicke d, bei gegebener Sperrschichtkapazitit C ergibt sich nach der Formel fiir den
Plattenkondensator:

Sperrschichtdicke (1.25)

€A \/2€(NA +N,)U,

d. =82 _
’ Cs qN 4N

Beispiel 1.10: Berechnung einer Sperrschichtdicke.

Eine Si-Diode besitzt die Akzeptorenkonzentrazion von N,=5-10"cm™ auf der p-Seite und die
Donatorenkonzentrazion von N,=1 10"cm™auf der n-Seite. Die Inversionsdichte betrigt fiir Si
n=1.5-10" cm™ bei T=300K. Die angelegte Sperrspannung U, betrigt U=-25V. Zu bestimmen ist die
Sperrschichtdicke d.!

U, =Upyy —U =0.73614+25= 257356V

2-884-107"-12(5-10" +1-10" 3.3
dy =0, [FoatrNatNp) 25.7356\/ - ( — ) | g [sem'am™_ o
qN N, 1.6-1077-5-10" +1-10 AsWem™em®

=2.02362-10 “m = 2um

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Beispiel 1.11: Berechnung einer Sperrschichtkapazitit.

Bestimmen Sie die Werte der Sperrschichtkapazitit fiir eine Si-Diode mit der Dotierung N,=1-10"cm”,
N,=8-10"cm"” und einer Sperrschichtfliche A=0.001cm’ fiir die angelegten Spannungen U =0V ,
-10V und +0.7V bei T=300K.

Upyr =0.709V (300K

-14 -19 16 15 3 2
Ko a |[EANND ooy 88410 12.16-10 10" -8-10 | AsAsim |o1o6.10 [As
2(N,+Np) 2(1016+8~1015) V emem”emr 1%
U, =0V:
2
Cs=K i=1.926-10*“‘/ ! ,/AS \/I =2286pF
: U, 0.709—-0 v v

Uu,,=-10V:
2
Co=K L=1.926-10’”‘/ ! JAS \/I =588pF
: U, 0.709+ 10 v \v
Ups =0.7V:

2
Co=K | =1926.10" |— JAS L s01pF
: U, 0.709-0.7 A%

Wir sehen, dass auch im Durchlassbereich eine Sperrschichtkapazitit vorhanden ist. Allerdings fallt
diese gegeniiber der wesentlich grosseren Diffusionskapazitdt kaum ins Gewicht.

1.4.3.1 Zusammenfassung

Die Sperrschichtkapazitit erscheint im Sperrbetrieb der Diode. Sie ist von der angelegten
Sperrspannung und der Konstruktion der Diode abhingig (Sperrschichtflache, Halbleitermaterial,
Dotierung). Sie liegt typisch im pF — Bereich und verhilt sich mit dem Faktor U, " zur angelegten
Sperrspannung U,.

Bei Kapazititsdioden wird diese Spannungsabhédngigkeit ausgenutzt, um spannungsabhédngige
Kapazitédten herzustellen.

1.4.4 Diffusionskapazitat

Die Diffusionskapazitit erscheint nur wenn die Diode in Durchlassrichtung betrieben wird. Sie ist von
den Zahlenwerten her wesentlich grosser als die Sperrschichtkapazitét und liegt in der Grossenordnung
von einigen 100pF bis einigen 100nF.

Begriindung

Im Durchlassbetrieb wird der pn-Ubergang mit Ladungstrigern iiberschwemmt. Das hat zur Folge, das
Majoritétstrager in des Gebiet entgegengesetzter Dotierung wandern. Sie halten sich dort als
Minoritdtstriager eine gewisse Zeit auf bis sie rekombinieren. Bis zur Rekombination wandern sie aber
weiter und legen so die Rekombinationsweglinge zuriick. Der pn-Ubergang mit den so
eingespeicherten Ladungstrigern stellt eine Kapazitit dar.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Mit halbleiterphysikalischen Zusammenhédngen finden wir die Diffusionskapazitdt wenn beide
Schichten gleich dotiert sind:

L =Rekombinationsweglidnge [cm]
2qALng 1. 12 ] 0 np, = Ungestorte Dichte der Minorititstriager [cm™]
Cp= Tpl—r = ETF = TF D = Diffusionskoeffizient [cm®s '] (1.26)
nr S nEr A = Sperrschichtfliche [cm” ]

Q. =Eingespeicherte Ladung in der Sperrschicht [As]

Mit dem differenziellen Widerstand r, konnen wir die Diffusionskapazitédt auch beschreiben:

2
C,= %i =T L T = Zeitkonstante (Lebensdauer der Minorititstriger) [s] (1.27)
Ty Ty

In der Praxis ist die Diffusionskapazitit grundsétzlich eine unerwiinschte Kapazitit. Die Diffusions-
kapazitit ist zum grossen Teil fiir die sog. Sperrverzogerungszeit an der Diode verantwortlich.

Die Sperrverzdgerungszeit ¢ ist diejenige Zeit, die die Diode braucht, um bei einem Schaltvorgang
vom Durchlasszustand in den Sperrzustand tiberzugehen.

Us
D I —
> : t
1 Bild 1.11: Einfluss der Sperrverzogerungszeit einer Diode.
U R | Die Diode sperrt nicht augenblicklich, sondern ldsst fiir kurze

| . Zeit noch einen Riickwartsstrom fliessen.

F

0 };,rr [ f t tr = Anstiegszeit (Rise Time)

“lrr o tr trr = Sperrverzogerungszeit (Reverse Recovery Time)

Die Sperrverzdgerungszeit ist stark vom Durchlassstrom 7, und von der Konstruktion der Diode
(Halbleitermaterial, Dotierung, etc.) abhéngig. Fiir schnelle Dioden liegt sie im ns-Bereich.
'Langsame' Typen (Bsp. Netzgleichrichter) bewegen sich im Bereich von einigen hundert ns.

Beispiel 1.12: Bestimmung der Diffusionskapazitit einer Diode.

Bestimmen Sie den Diffusionskoeffizienten D und den Graph der Diffusionskapazitit fiir eine in
Durchlassrichtung betriebene Si-Diode mit dem Strom 7, von 0.1A bis 2A bei Zimmertemperatur. Die
Rekombinationsweglinge ist mit 2-10"* cm und die Beweglichkeit mit b)=10’cm’/Vs gegeben. Erstellen
Sie den Graph aus einer Wertetabelle in Schritten A/=0.1A

Der Diffusionskoeffizient wird nach der Einstein-Gleichung:

2 2
cm V:26cm
Vs S

D=b-U, =1-107-0.26

Die Wertetabelle und der Graph werden:

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Diffusionskapazitat einer Si-Diode:

Vorgaben:
b 1.00E+03
2 ODE-04

i [A]

Wertetabelle:

01
0.2
0.3
04

120.00 5

100.00 4

80.00 +

Diffusionskapazitit einer Si-Diode

0.5
06
o7
o0&
09

CD [nF]

60.00 ——CD0 |nF]

40.00

o1
0.5 4
s

BEREERENEERERRRERERR]z[E[e [+

W . ’ ' Bild 1.12: Auswertung und Graph der
Diffusionskapazitit aus Beispiel 1.12

Bels

Wir sehen, dass die Diffusionskapazitit relativ grosse Werte annimmt. Bei einem Strom von 1A wird
hier eine Kapazitit von 59nF erreicht. Trotzdem sollte diese Kapazitit in der Praxis nicht iiberbewertet
werden, da zu ihr der relativ kleine differentielle Widerstand parallel liegt. Die daraus resultierende
(konstante) Zeitkonstante ist in den meisten Féllen klein (ns-Bereich).

T=C,r, =3=c0nst

(1.28)

1.4.5 Schaltverhalten der Diode

In vielen Anwendungen wird die Diode als Schalterelement eingesetzt. Aufgrund der in der
Diffusionskapazitit (einzulagernden) eingelagerten Ladungstrager wird jedoch das Schaltverhalten
ungiinstig beeinflusst. Durch die Wahl geeigneter Dioden (Schottky-Dioden, Fast Recovery-Dioden,
etc.) konnen diese Nachteile in Grenzen gehalten werden.

Wir betrachten das Schaltverhalten einer Diode an einer Illustration:
Die Rechteckspannungsquelle mit U, = 10V speist das nachfolgende Netzwerk und wir betrachten den
Diodenstrom iiber eine Periode:

Us [V]

10

Ip [mA]
1004, ——

Bild 1.13: Sperrverzogerungszeiten in einer Diodenschaltung.
tr = Anstiegszeit (Rise Time)
tf = Abfallzeit

\ ts = Speicherzeit
trr = Sperrverzogerungszeit (Reverse Recovery Time)

T T T T T T > t[ns]
| 10 20 30 40 50 60 70 80 90
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Im Zeitpunkt ¢=0 liegt die volle Generatorspannung von 10V iiber der Diode. Der pn-Ubergang ist zu
diesem Zeitpunkt ladungstréagerfrei, also hochohmig. Wihrend der Anstiegszeit ¢, wird am pn-
Ubergang die erforderliche Minorititstrigerkonzentration aufgebaut. Der Durchlassstrom steigt an,
bis er den Wert /, erreicht. Die Durchlassspannung féllt auf den stationdren Wert von U, =0.7V ab.

Beim Zeitpunkt t=20ns fillt die Generatorspannung U, auf 0V. Der pn-Ubergang wirkt als
Diffusionskapazitit, die iiber den Generatorwiderstand R, und dem Strombegrenzungswiderstand R
entladen wird.

Bei der Entladung wihrend der Zeit ¢, fliesst ein negativer Diodenstrom, der wahrend dieser Zeit die
gespeicherte Ladung im pn-Ubergang ausrdumt. Dieser Strom wird deshalb auch als Ausrdumstrom 7
bezeichnet (reverse recovery current).

Erst wenn simtliche Minorititstriger ausgerdumt sind, wird der pn-Ubergang ladungstrigerfrei und
die Diode sperrt wieder.

Die Ausrdumzeitkonstante kann iiber die Diffusionskapazitit grob abgeschitzt werden.

1.4.5.1 Definitionen fiir Verzégerungszeiten

Ausrdumzeit ¢ (Riickwirtserholzeit, Sperrverzug, Sperrverzogerungszeit)

Zeitspanne, die der Strom bendtigt, um einen festgelegten Sperrstrom I, zu erreichen, wenn
sprungartig von einem bestimmten Durchlassstrom auf eine gegebene Sperrbedingung umgeschaltet
wird.

Anstiegszeit ¢ (Durchlassverzogerungszeit, Vorwirtserholzeit, Durchlassverzug)

Zeitspanne, die der Strom bendtigt um einen bestimmten festgelegten Durchlassstrom 1, zu erreichen,
wenn sprungartig von der Spannung Null oder von einer bestimmten Sperrspannung auf eine
angegebene Durchlassbedingung umgeschaltet wird. Gemessen wird ¢ konventionsgemadss in den 10%-
90%-Grenzen.

Speicherzeit 7,
In dieser Zeitspanne werden Ladungstriger aus der Diffusionskapazitdt ausgerdumt. In dieser Zeit ist
kein nennenswerter Stromriickgang zu beobachten.

Die Speicherzeit kann tiber die eingebrachte Ladung nach [1] abgeschitzt werden:

t, =T, ln[l + ﬁ—’) wobei T}, = % (1.29)

R I

Abfallzeit t,
Die verbleibende Restladung, die hauptsédchlich aus der Sperrschichtkapazitdt stammt, wird
ausgerdumt. Sie schliesst direkt an die Speicherzeitphase an. Der Stromfluss klingt exponentiell ab.

Fiir die Abfallzeit gilt niherungsweise nach [1]:
t; =CRIn10 (1.30)

Hierbei ist C der Mittelwert der Sperrschichtkapazitdt und R der fiir die Entladezeitkonstante
relevante Widerstand.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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1.5 Kennzeichnung von Halbleiterbaulelementen
Leider gibt es fiir die Bezeichnung von Halbleiterbauelementen keine allgemein giiltige internationale
Normung. Es existieren jedoch weltweit 3 verschiedene Standards:

Europiische JEDEC-Codierung (AA113, BC107)
Amerikanische JEDEC-Codierung (Bsp: 1N4148, 2N3055)
Japanische Codierung (Bsp. 2SA703, 1S34)

Weiter existieren eine Unzahl von firmeneigenen Halbleiterkennzeichnungen.

1.5.1 Europadische JEDEC-Codierung

Einzig die europdische JEDEC-Codierung erlaubt eine Zuordnung der Bauelementeigenschaften
aufgrund der Typenbezeichnung. Sie besteht aus 2-3 Buchstaben gefolgt von 2-3 Ziffern. Die
nachfolgende Tabelle zeigt die JEDEC-Codierung:

Erster Buchstabe: Basismaterial fiir den Halbleiter

Germanium (Bandabstand 0.6eV bis 1.0eV)

Silizium (Bandabstand 1.0eV bis 1.3eV)

Gallium-Arsenid oder anderes I11-1V-Material (Bandabstand > 1.3eV)
Indium-Antimonid oder anderes Material mit einem Bandabstand von < (.6eV
CdS oder anderes Halbleitermaterial fiir Fotoleiter und Hallgeneratoren

AT O=T >

Zweiter Buchstabe: Funktion des Bauelementes

Diode (ausgenommen Tunnel-, Z-Diode, Kaparititsdiode, strahlungsempfindliche Diode, Referenzdiode)
Kaparzitédtsdiode

Transistor fiir NF-Anwendungen (Kleinleistungstyp)

Leistungstransistor fiir NF-Anwendungen

Tunnel-Diode

Hochfrequenztransistor (Kleinleistungstyp)

Hall-Feldsonde

Hallgenerator im magnetisch offenen Kreis (z.B. Signalsonde)

Leistungstransistor fiir HF-Anwendungen

Hallgenerator im magnetisch geschlossenen Kreis (z.B. Hallmodulator oder -multiplikator)
Strahlungsempfindliches Halbleiterelement (7.B. Fotodiode, Fototransistor, Fotowiderstand)
Strahlungserzeugendes Halbleiterbauelement (z.B. LED)

Elektrisch ausgeldster Halbleiterschalter mit Durchbruchcharakteristik fiir kleine Leistungen (z.B. Thyristor, TRIAC, DIAC)
Transistor fiir Schalteranwendungen

Elektrisch oder optisch ausgeldste Halbleiterschalter mit Durchbruchscharakteristik (7.B. Thyristor-Tetrode)
Leistungstransistor fiir Schalteranwendungen

Vervielfacherdiode (7.B. Varaktordiode oder Step-Recovery-Diode)

Leistungsdiode

Zenerdiode oder Spannungsreglerdiode

N<*XCHSYmQOTWZICOAITWmIAN®T >

Dritter Buchstabe: Industrietyp

Der dritte Buchstabe ist nur bei Industrietypen verwendet. Es werden nur Y und Z benutzt. Sie
bezeichnen Halbleiter die fiir industrielle Anwendungen vorgesehen sind, im Gegensatz zu den
Halbleitern fiir die Unterhaltungselektronik.

Typennummer:

Sie ist eine laufende Kennzeichnung bestehend aus 2-3 Ziffern. Sie haben keine néhere technische
Bedeutung. Jedoch kann aufgrund der Zahl in der Bezeichnungsgruppe eine relative Aussage zur
Entwicklungszeit gemacht werden. So ist beispielsweise der Transistor BC843 sicher eine neuere
Entwicklung als ein BC107.

Eine hohe Typennummer ist aber nicht iiberzubewerten. Tatsdchlich werden heute nur noch wenige
diskrete Si-Standardhalbleiter wirklich neu entwickelt, verglichen mit IC-Entwicklungen. Vielfach
werden bestehende Typen nur in ein neues Gehduse (z.B. SMD) verpackt.
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Germanium, Selen, Kupferoxidul sind ,,antike* Halbleitermaterialien und werden iiberhaupt nicht
mehr verwendet, da diese Stoffe wirklich nur Nachteile haben: Si hat eine etwa 3000fach hohere
Stromdichte als Se oder Cu,O. Dadurch wird der Kristallquerschnitt viel geringer. Ferner haben diese
Stoffe ein schlechtes Temperatur- und Reststromverhalten.

Als Neuentwicklungen auf dem Gebiet der diskreten Halbleiter erscheinen vor allem Halbleiter mit
speziellen Basismaterialien: z.B. GaAs-Transistoren, LED.

1.5.2 Amerikanische JEDEC-Typenbezeichnungen
Sie verkorpert die zweite grosse Gruppe der Halbleiterbezeichnungen. Sie unterteilt die
Halbleiterbauelemente durch Codierung in drei grobe Gruppen:

Dioden: IN... gefolgt von 3-4 Ziffern
Bipolartransistoren: 2N... gefolgt von 3-4 Ziffern
Feldeffekttransistoren: 3N... gefolgt von 3.4 Ziffern

Amerikanische Dioden im Glasgehiduse werden oft mit einer Farbcodierung, wie bei den Widerstinden
versehen. Der dicke Ring entspricht der Katode und ist die erste Ziffer nach ,,IN“. Die restlichen
Ringe verkorpern die nachfolgenden Ziffern.

1.6 Bauformen von Dioden

Im Gegensatz zu der Vielfalt der Typenbezeichnungen werden praktisch alle Dioden in JEDEC-
Standardgehédusen gefertigt. Die JEDEC-Normung wurde 1964 vorgelegt und umfasst 45
Diodengehéuse fiir konventionelle Montage. Sie wurde spiter fiir oberflichenmontierte Elemente
erweitert.

Nachfolgend zeigen wir die vier meist verwendeten Diodengehéuse. Fiir Kleindioden werden
vorwiegend die DO-7 oder DO-35 Glasgehduse verwendet. Leistungsdioden werden im Metallgehduse
zwecks besseren Kiithimdoglichkeiten und kleinerem Wirmewiderstand R, gefertigt.

§‘ § . 38—
?«! —=B5Imoxpx 3 i
g E % M | ‘
. i N S T30 T
: SR = e L
& 5] ' L AT
1 e ! 334 37 18
—~= mx mox
te—1748 mox — el 2L
k=35 min 49min ' max
0 b)
i-Slmin*l; §
i e gl
bZLminJL,Smux%Z"mind
d)
30—
1.25
- -1'5-1 iy -0 | a.) DO-1 Metallgehduse
Yol TT i ll 3 b.) DO-4 Metallgehduse
;‘L',"ﬁfé i 1 ;?:‘ﬁ:; i T ¢.) DO-7 Glasgehiuse
i 1 T d.) DO-35 Glasgehduse Bild 1.14: Beispiele einiger Gehduseformen fiir
s 2517 A oo e)SOD-123-Gehiuse (SMD) Dioden.
i | Ll ‘ ' £ SOD323-Gehiuse (SMD)
' HE ! 2 2.} SOT23-Gehiuse (SMD) Quelle: [6]
- ol =~ 0,95 (=
d 08 i o3 9 10 .
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1.7 Gleichrichterdioden

Eine Gleichrichterdiode ist im einfachsten Fall ein pn-Ubergang. Fiir die Gleichrichtung einer
Wechselspannung wird der Effekt ausgenutzt, dass aufgrund der staken Nichtlinearitdt der Kennlinie der
Stromfluss nur in Durchlassrichtung erfolgen kann.

Fiir eine sinusformige Spannung U, erhalten wir am Widerstand R eine pulsierende Gleichspannung U, :

u,l
Une
D
>~ o S
L1 Io
| | |
v R D Voo 0 ‘ \ ‘ / ‘ Ly “' Bild 1.15: Prinzipschaltung des
b 2n E/AN . . .
\ Y Einweggleichrichters.
NG / Die Schaltung liefert am Widerstand R

eine pulsierende Gleichspannung U,..

Die pulsierende Gleichspannung wird dann in der Regel mit geeigneten Mitteln weiter zu einer
kontinuierlichen Gleichspannung aufbereitet.

1.7.1 Konstruktion und Aufbau

Gleichrichterdioden sind meist Leistungs- oder Kleinleistungsdioden in Si-Technologie. Andere
Materialien werden kaum verwendet, da Silizium die grossten Stromdichten im Kristall und
Temperaturen erlaubt. Somit werden selbst Leistungsdioden fiir mehrere 100A recht klein.

Die trotz der niedrigen Durchlassspannung U,=0.7..1.5V bei Silizium tritt an der Diode eine
Verlustleistung von ca. 1W pro A Durchlassstrom auf. Diese muss abgefiihrt werden, damit der Kristall
nicht tiberhitzt. Die absolute Grenze ist mit 150°C Kristalltemperatur anzusehen™.

Wichtig:  Bei erhohter Temperatur nimmt die Lebensdauer generell ab, auch wenn die
Bauelemente nicht an den Grenzwerten betrieben werden!

Um die auftretende Verlustleistung gut abfiihren zu konnen, werden Leistungsdioden in ein Gehéduse
mit niedrigem Wirmewiderstand R, eingebaut. Ein niedriger Wiarmewiderstand bedeutet, dass die vom
Kristall erzeugte Verlustwiarme gut zur Gehduseoberfldache abgeleitet wird.

Im Betrieb konnen kurzzeitige Stromspitzen eine kurzzeitige Uberhitzung des Kristalls bewirken.
Deshalb verwendet man auch ein Gehéduse mit grosser Warmekapazitét.

Der prinzipielle Aufbau einer Leistungsdiode ldsst sich am folgenden Bild zeigen:

Bild 1.16: Aufbau einer Si-Leistungsdiode.

a2

S 2

a.)  Querschnitt durch das Gehause
1. Keramik (Isolation)

Q)
N 2. Bpoxidharz
’ﬂ: g i 2 M 3. Si-Chip
4 ’//// ‘/ 3 P 4. Kupferblock
v AL—-, b v b.)  Querschnitt durch den Si-Chip
\\ \\\\\ o M: Metallanschliisse
} N-+: Stark dotierte N-Schicht

b} N: Schwach dotierte N-Schicht

P+: Stark dotierte P-Schicht

" Wird der Kristall durch Erhohung des Stromes weiter erwirmt, so bleiben Schidigungen zuriick. Oft wird der pn-Ubergang durch lokale
Uberhitzung ganz zerstért. In harmlosen Fillen verschlechtern sich lediglich die Reststromeigenschaften.

Zu beachten ist, dass im Halbleiter der Stromfluss keinesfalls homogen stattfindet, sondern in ,Schlauchen verlduft. Diese Bereiche weisen
eine erhohte Stromdichte auf und damit finden auch lokale Erwdrmungen statt. Dadurch steigt in diesen Zonen die Inversionsdichte, was
wiederum ein (lokales) Ansteigen des Stromes zur Folge hat. Dieser Prozess schaukelt sich bis zur Zerstorung des Halbleiters auf, sofern der
Stromfluss nicht begrenzt wird (was bei Leistungsdioden in der Regel nicht der Fall ist).
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Die N+-Schicht verkorpert eine hoch dotierte N-Schicht (Donatorenkonzentration N, >10"cm™). Die
schwicher dotierte N-Schicht sorgt fiir eine ausreichende Sperrspannung. Die P+-Schicht verkorpert
eine hoch dotierte P-Schicht.

Die N+ und P+ Schichten sorgen aufgrund ihrer hohen Dotierung fiir einen niedrigen Bahnwiderstand
und tragen zu einer kleinen Durchlassspannung U, bei.

Die Sperrstrome liegen bei Si-Gleichrichterdioden bei Zimmertemperatur im pA-Bereich.
Gleichrichter mit einer Sperrschicht konnen durch geeignete Dotierung und Schichtung bis auf
Sperrspannungen U, von ca. 3kV gefertigt werden.

Das Einbringen einer zusitzlichen Schicht ist fiir Gleichrichterdioden mit hoherer Sperrspannung
notwendig, da mit einem reinen pn-Ubergang keine grossen Sperrspannungen erreicht werden konnen.
(Die Durchbruchspannung eines hoch dotierten pn-Ubergangs liegt im Bereich von einigen 10V) .
Deshalb bringt man eine zusétzliche schwach dotierte oder eigenleitende Schicht zwischen die hoch
dotierten Zonen, die dann die gesamte Sperrspannung aufnimmt. Somit sind Gleichrichterdioden
hoherer Spannung immer vom Typ P+ I N+ oder P+ N N+, wobei I fiir ,,intrinsic* (eigenleitend) und N
fiir ,,schwach dotiert* steht.

Die beiden Diodentypen haben dann intern den Feldstirkeverlauf:

P+IN+ -Aufbau P+NN+ -Aufbau
— P+ N+ —m — P+ N| N+ —
Uq < Us

RN -
Bild 1.17: Zonenfolge und Feldstarkeverlauf
X i X bei Si-Leistungsdioden.

Der Durchbruch erfolgt bei der PIN-Diode wenn die Feldstidrke E,  den kritischen Wert
E_ =3 -10°V/cm erreicht. Die Durchbruchsspannung wird dann:

ferit

Uisr = Ed; Durchbruch PIN-Diode (1.31)

Bei P+NN+-Dioden ist die Bestimmung der Durchbruchsspannung aufwéndiger. Interessierte Leser
seien auf [1, S.79] verwiesen. Illustrativ ist aber eine Grafik, die zeigt, wie sich die
Durchbruchsspannung fiir P+NN+ -Dioden beziiglich der Dicke der Mittelschicht verhdlt:

Ugs [V] e
2
dn=100um e — .
3000~ UJBR N N Ekrit (1 32)
26] A°'D

1000— dn=30um NA =+ ND

500~

dn=10um
)
200+ 0\@
5
100 5
&&
o
50 e&c«““
«\@&
20 Qﬁp Bild 1.18: Durchbruchspannung bei PNN+
Dioden beziiglich Dotierungsdichte.
} } } Dotierungsdichte N [cm3]
1017 1016 1015 10
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Noch hohere Sperrspannungen werden durch Kaskadieren von Sperrschichten erreicht. Mit dieser
Technik werden HV-Gleichrichter bis iiber 100kV hergestellt.

Aufgrund der relativ grossen Sperrschichtflache haben Gleichrichterdioden etwas hohere Kapazititen.
In der konventionellen Stromversorgung spielt dies aber keine Rolle. In getakteten Netzteilen sind
normale Gleichrichterdioden hingegen ungeeignet. Solche Schaltungen verlangen spezielle, schnelle
Dioden.

Dioden mit Dauerdurchlassstromen < 3A werden ohne zusétzliche Kiihlmassnahmen betrieben. Diese
Typen werden in einem Bakelitgehduse (1N5408, 3A, 800V) gefertigt oder fiir h6here Anspriiche in
einem Glasgehiuse (teurer).

1.7.2 Diode als Gleichrichter
Wird eine P+NN+ oder P+IN+-Diode in einer Gleichrichterschaltung betrieben, so kann die Kennlinie

mit der Shockley-Gleichung nach [1.7)]geniigend genau fiir Berechnungen im Arbeitsbereich
angendhert werden:

Up
I, = I{eZUT - 1}

Bei sehr hohen Stromdichten treten zusitzliche Spannungsabfille tiber dem P+ und N+-Gebiet auf, die
mit dem Emissionskoeffzient n=2 anndhernd beriicksichtigt werden.

Wir betrachten zuerst rechnerisch, wie sich die Strome an einem Einweggleichrichter mit einer idealen
Diode (U,= 0V) verhalten. Dazu speisen wir aus einer Wechselspannungsquelle eine Spannung
U ,c =tusin(w t)ein. Wir erhalten dann den Strom [, =isin(wt)=u/(R, +R,):

I
o A NYA
I
\LUAC R, / \ / \ IeD"
0 | \\ } / | \;— ot Bild 1.19: Resultierender Mittelwert und
T m 3 Effektivwert beim Gleichrichter.

Den Mittelwert 7= I, des Diodenstromes iiber eine Periode ist per Definition:
- 11X
I:=—|I(t)dt
T{ ) (1.33)

Wir setzen ein:

V.4 2 2 4
I, =1, = % [ sin(an)d(er) +% Jodi =~ cos(ar) -
0 T 0

i Mittelwert, (1.34)
z Gleichrichtwert

0

Dieser Mittelwert wird auch Gleichrichtwert der Einweggleichrichtung bezeichnet.

Der Effektivwert I, ist per Definition die Wurzel aus dem quadratischen Mittelwert iiber eine Periode:
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7

I:= %I(ln(t))zdt

0

(1.35)

Auch hier erfolgt die Berechnung durch Aufteilung in zwei zu integrierende Teilfunktionen. Da nur fiir

ax=0..7 ein Stromfluss erfolgt, wird der Effektivwert:

I, = \/%;f(z sin(a)t))zd(a)t) =%\/Isin2(wl) d(wt)

i

N \/%[2(@) —sin(2wr) cos(a)t)]|ztzo = 15 Effektivwert

Das Verhiltnis zwischen Effektivwert und Gleichrichtwert wird Formfaktor genannt:

Formfaktor
Einweggleichrichter

Fiir sinusformige Spannungen wird der Formfaktor bei Einweggleichrichtung F= w/2.

1.8 Gleichrichterschaltungen

Mit Gleichrichterschaltungen werden aus Wechselspannungen entsprechende Gleichspannungen
gewonnen. Die klassische Anwendung ist die Gleichrichtung von netzbezogenen Wechselspannungen
fiir die Stromversorgung. Dabei wird die Wechselspannung aus einem Transformator gleichgerichtet
und die pulsierende Gleichspannung mit geeigneten Massnahmen zu einer Gleichspannung mit
geringer Restwelligkeit gesiebt.

Ein Spezialfall der Gleichrichtung ist die AM-Demodulation. Hier erfolgt durch Gleichrichtung einer
HF-Spannung und geeigneter Siebung eine Demodulation, indem die Hiillkurve der HF-Spannung
gewonnen wird.

Wir betrachten in erster Linie Gleichrichterschaltungen zur netzbezogenen Stromversorgung und
unterscheiden folgende Gruppen:

¢ Gleichrichterschaltungen mit Ladekondensator
e Spannungsvervielfacherschaltungen

Gleichrichterschaltungen ohne Ladekondensator mit reiner Wirklast stellen einen Spezialfall des
Gleichrichters mit Ladekondensator dar. Sie werden hier unter Verweis auf die einschldgige Literatur
nicht niher betrachtet.

(1.36)

(1.37)
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1.8.1 Gleichrichterschaltungen mit Ladekondensator
Grundsitzlich werden bei Gleichrichterschaltungen zwei Typen unterschieden:

Einweggleichrichtung: Von der Speisewechselspannung wird nur eine Halbwelle (entweder die
positive oder die negative) zur Erzeugung der Gleichspannung verwertet.

Zweiweggleichrichtung: (Vollweggleichrichtung) Hierbei werden beide Halbwellen zur Erzeugung der
Gleichspannung verwertet. Hierunter fallen der klassische Zweiweg

gleichrichter wie auch die Briickenschaltung.

Einweggleichrichter mit Ladekondensator Briickengleichrichter mit Ladekondensator

o
L

Zweiweggleichrichter mit Ladekondensator
(Mittelpunktschaltung)

D,

—>

Jue U |

Jue| U J_ Bild 1.20: Grundschaltungen der
N c. R j/UC:URL .20: Grundschaltungen de

M D, T Einweg- und Zweiweggleichrichter.

Zur Verringerung der Welligkeit wird ein Ladekondensator zugeschaltet. Er gléttet die pulsierende
Gleichspannung, indem er als Energiespeicher wihrend der Sperrphase der Dioden wirkt.

Arbeitsweise

Die Dioden befinden sich in der Durchlassphase, wenn die Spannung am Ladekondensator U,. <
Transformatorspannung U , . ist. In dieser Zeit der Periode, genannt Stromflusswinkel 2o, wird Strom
zur Ladung des Kondensators und zur Last gefiihrt.

Die beiden Teilwinkel o definieren die Zeitspanne des Stromflusses um den Mittelwert der
Kondensatorspannung. In der Literatur wird der Stromflusswinkel auch mit ® bezeichnet. Es gilt dann:

©=2a Stromflusswinkel 2« (1.38)

Ist U.> U,,, so sperren die Diode(n) und der Kondensator liefert alleine Strom an die Last. Dieser

Ladungsverlust wird in der nichsten Ladeperiode wieder ersetzt.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 1-27

Mikroelektronik | Halbleiterdioden
Strom- und Spannungsverlauf am Strom- und Spannungsverlauf am
Einweggleichrichter mit Ladekondensator (Zweiweg-) Briickengleichrichter mit Ladekondensator
N U U Ue=U,
AC Upc =R
ﬁ/\ e U P g P = .
Unm 7 7 | "

o 11\ [ —— A | ot 0 | ] | 7 Il ] ot . .
iaiF \ \ \ \ \ + ! ‘ \ ‘ . ! ‘ Bild 1.21: Strom und Spannungsverldufe
o 20 2o 20 ¢ am Gleichrichter.
=2a

Wihrend der Ladezeit, dem Stromflusswinkel 2o, wird fast der gesamte durch die Diode fliessende
Strom zur Ladung des Kondensators verwendet. Wir erkennen dies an den kurzen und steilen
Stromspitzen von /. Die Ladezeit und Stromflusswinkel stehen in Beziehung:

At:Ladezeit
Ar="= 2o Stromflusswinkel Ladezeit Ar (1.39)
w: Kreisfrequenz 27f

Je grosser der Ladekondensator, desto kleiner wird der Stromflusswinkel 2arund desto grosser wird der
Spitzenstrom I, _durch die Diode bei gleich bleibender Last. Der maximal mogliche Spitzenstrom
wird allerdings durch den Innenwiderstand des Transformators und den Bahnwiderstand der Diode
begrenzt.

Zu beachten ist auch, dass das Strommaximum /

Dmax

zusammenfillt. Diese Differenz ist der Unsymmetriewinkel o.

nicht ganz mit dem Spannungsmaximum U

ACmax

Die sich am Kondensator aufbauende mittlere Gleichspannung wird umso grésser, je kleiner der
Laststrom /,, ist und je grosser der Ladekondensator C, ist. Ebenso je grosser die Kreisfrequenz und je
kleiner der Laststrom, desto kiirzer werden die Entladephasen der Kapazitit C,.

1.8.2 Vereinfachte Berechnung der Welligkeit der Ausgangsspannung
(Brummspannung)

Eine analytische Bestimmung der Brummspannung mit dem Ziel eine exakte Formel herzuleiten ist
aufgrund der komplexen nichtlinearen Zusammenhinge nicht moglich. Fiir die Praxis konnen aber
durch Vereinfachung Nidherungsformeln bestimmt werden, die fiir eine Analyse und Dimensionierung
hinreichend genau sind.

Wir betrachten exemplarisch das Vorgehen am Einweggleichrichter. Fiir Zweiwegschaltungen gilt ein
analoges Vorgehen.

Zur Vereinfachung wird in einem ersten Schritt der nichtlineare Spannungsverlauf am Kondensator
'linearisiert':
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Lade-
| phase | Entladephase |

| |
|

Io
Ioma]
‘ _—la /lRLm =1

~ B E——
0 ‘BL | \ \ | | ot
—o o T 2n 3n

Bild 1.22: Vereinfachung der Zusammenhinge am Gleichrichter durch Linearisierung des
Spannungsverlaufes am Kondensator.

Die Spannung iiber dem Kondensator wird durch eine Dreieckférmige Spannung angendhert.

Die Brummspannung liegt symmetrisch mit ZAU um den Mittelwert der Gleichspannung U, =U,,, . Die
Spannungen u, und u, werden:

u, =U . cos(—a—0)=U ,cos(a+J) (1.40)
u, =U 4 cos(a—9) (1.41)

Der Mittelwert der Gleichspannung wird:

A

u, +u, :UA<

URl.m = 3

cos(a+ 5)+cos(0(—5)) = ﬁAC CosScosd (1.42)

Ebenso die Spannungsschwankung AU, und die Brummspannung U, :

Brss®

AU, :”2%”12%(003(0:— 8)—cos(ax+8))=U . sinasind (1.43)

U, =2AU, (1.44)

Brss

Die Brummspannung hédngt stark vom Stromflusswinkel und Unsymmetriewinkel ab. Ist der
Ladekondensator unendlich gross, so wird der Unsymmetriewinkel 6= 0. In der Tat ist der
Unsymmetriewinkel d meist recht klein (< 5°), so dass die Brummspannung praktisch nur vom
Stromflusswinkel 2o abhédngig ist.

Der Mittelwert des Gleichstromes I ist konstant und berechnet sich:

=1y, = (1.45)

S
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Da die Spannungen u, und u, der Ladephase, der Stromflusswinkel 2o und R, der Innenwiderstand des
Transformators und des Gleichrichters bekannt sind, konnen wir den zufliessenden mittleren Strom 1
bestimmen.

f= L [0, -1t g (1.46)
27R, ) '

-

Mit Einsetzen von Gl. [1.42)lerhalten wir:

_ LA[ +a
I = 27;}; -[Z(cos(x —0)—cos(x + 6))dx
=h(sin(a—5)+sin(a+ 8) - 2cos cos S) (1.47)
27R

Verallgemeinert man die Formel fiir einen allgemeinen k-pulsigen Gleichrichter, so erhélt man:

~ k:Pulszahl(1 = Einweg,2 = Zweiweg,etc.)
kU ,

—AC (sinr— arcosa)cosS Y4 Stromflusswinkel [rad] Mittelwert des (1.43)

R .
s 0:Unsymmetriewinkel [rad] Gleichstromes

I=

Aus Griinden der Energieerhaltung muss die zufliessende Ladung gleich der abfliessenden Ladung
tiber den Lastwiderstand wahrend der Entladephase (2n-2a) sein. Fiir den Einweggleichrichter gilt
demnach:

—27-20 o )4Stromflusswinkel [rad]

2AU. C=1
¢ w w: Kreisfrequenz (1.49)
Unter der Voraussetzung, dass der Unsymmetriewinkel 6=0 ist, erhalten wir durch Einsetzen und
Umformen:
i(1 - “)
2AU = f—C” . Y4 Stromflusswinkel [rad] (1.50)
Wenn ferner oo <<m ist, vereinfacht sich die Formel @zur recht brauchbaren Niherung fiir die
Welligkeit:
i (1.51)

QAU =
fc

In der Praxis kann mit einem Stromflusswinkel 2a=60°..90° gerechnet werden. Wir kénnen nun eine
allgemeine Ndherungsformel fiir die Brummspannung U,  =2AU darstellen:

f(l _0() o Y Stromflusswinkel [rad|
7) 08 Luw 1 1y (Einweg) Brummspannung (1.52)

U, =
™ kfcC kfcC
f f k =2 (Zweiweg)

Der Faktor 0.8 beruht auf dem Stromflusswinkel 20=75°.
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n

Daraus ergibt sich die Formel zur Dimensionierung des Ladekondensators:

0.8-1,, k=1(Einweg) Ladekondensator
T kfU,, k=2(Zweiweg) (Naherung)

Bemerkenswert ist, dass die Brummspannung praktisch nur vom Ladekondensator und dem Laststrom
abhingig ist. Dies gilt, solange der Stromflusswinkel ausreichend klein ist. In der Praxis ist unter Last
mit Stromflusswinkeln 20=10°..120° zu rechnen.

Praxishinweis:

Zu beachten ist, dass bei grossen Stromflusswinkeln auch mit grossen Ladekondensatoren vielfach
keine befriedigenden Brummspannungen erreicht werden. Dies tritt vielfach bei zu knapp
dimensionierten Gleichrichterschaltungen auf. Unter Last ist die Brummspannung zu gross und der
Spannungsmittelwert zu klein. Charakteristisch: Bei einer relativ grossen Brummspannung bringt auch
eine starke Vergrosserung des Ladekondensators keine spiirbare Erh6hung des Spannungs-
mittelwertes. Grund: I, _miisste bei kleinerem Stromflusswinkel ansteigen, dies kann er aber nicht,
weil R, des Transformators zu gross ist.

1.8.3 Berechnung des Eingangsstromes
Ziel ist die Ermittlung des Effektivwert des Stromes, den der Transformator an den Gleichrichter
liefern muss. Diese Grosse bestimmt die Leistung P des Transformators.

Das Ziel ist die Herleitung eines Formelsatzes zur Dimensionierung, welcher mit hinreichender
Genauigkeit die Stromverhéltnisse zeigt.

Eine brauchbare Ndherung fiir den pulsierenden Diodenstrom ist die Darstellung iiber eine cos-
Funktion:

/ID

Tomax] !

Dmax [..=1 cos| ——
- D Dmax ( 2 )

/IRL /lRLm
0 J(% | \ iy U | ot

oo T 2n 2

Bild 1.23: Anndherung des Diodenstromes tiber eine Cosinus-Funktion

Dabei legt man wiederum eine ausgeglichene Ladungsbilanz zu Grunde: Die durch den Gleichrichter
transportierte Ladungsmenge muss gleich der an den Lastwiderstand abgegebenen Ladung sein:

+a 2r
J.ID(x)dx = _[IR,lmdx
- 0

(1.53)

(1.54)

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Nun konnen wir den Spitzenstrom durch die Diode 7, bestimmen.
+o .
[ T cos[ o )d( f)= j I, d(ot) Dioden-
o spitzenstrom ],

/ 7 L, o 5 Stromflusswinkel(in rad) : (1.55)
:> = _—

P ok k:PulszahlproPeriode(1 = Einweg,2 = Zweiweg,etc)

Wir sehen, dass diese Spitzenstrome in der Praxis betrédchtlich tiber dem Mittelwert des Gleichstromes
liegen. So sind Faktoren von 6..10 [, die Regel. Je nach Stromflusswinkel o werden Spitzenwerte:

IDmax”Dm(a)

Einweg
— — —Tweiweg

lomex/ lom

Bild 1.24: Verhiltnis vom
Diodenspitzenstrom /,, _zum Mittelwert
des Diodenstromes 7, in Abhangigkeit
des Stromflusswinkels 2a.

Stromflusswinkel « [Deg]

Der Strom /., den die Sekundérwicklung liefern muss, ist der Effektivwert des Diodenstromes. Wir
erhalten ihn durch Integration iiber eine Periode:

Lycos = \/ _[I (t)dt = \/ _[c ( )d( t) = I\/; (Einwegschaltung, o:[rad])

_iZ 180
2\ 2a

(o:[deg]) (1.56)

Fiir die Mittelpunktschaltung halbiert sich der Strom, da beide Wicklungen gleichviel zur Speisung
beitragen:

3 -
Lycor =1 . (Zweiwegschaltung, o [rad]) Effektivwert
| pd Transformatorstrom I,
180°
—I — :[d
T (arldeg) -

Fiir die Briickenschaltung gilt analog:

Licor =14|—— (Briickenschaltung, o:[rad])

- r [180° (1.58)

Setzt man in obige Gleichungen konkrete Zahlenwerte ein (20=60°..90°) so sieht man, dass der
Effektivwert etwa den doppelten Mittelwert des Gleichstromes annimmt.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Beispiel 1.13: Berechnung des Effektivwertes des Transformatorstromes.

Bestimmen Sie den Effektivwert des Transformatorstromes (Eingangsstrom) fiir Einweg-, Zweiweg-
und Briickenschaltung, wenn der Ausgangsgleichstrom 1A bei einem Stromflusswinkel 2a=75° betrigt!

Einweg; Lycyr = g‘/ ‘/1785 A jeg 24334
cg
Zweiweg: Lycor = Z‘/ ‘/1785 A ,deg 1.217A (proWicklung)
Briicke: Lycor =1 2:/[_ 180 5 \/_1/1785 je =1.702A
\ de

Zusammenfassung:

Wir verfiigen {iber einen Satz von Naherungsformeln zur Gleichrichterdimensionierung. Eine
analytisch saubere Rechnung ist nicht moglich, da alle Ansétze nichtlineare Differenzialgleichungen
liefern. Man behilft sich damit, dass die entstehenden Strome und Spannungen idealisiert werden.
Diese Ansitze liefern mehr oder weniger genaue Nidherungsformeln, die fiir die Praxis unter Kenntnis
der Einschridnkungen durchaus brauchbar sind.

Die erarbeiteten Formelsétze dienen als Entwurfshilfsmittel zur konkreten Dimensionierung von
Gleichrichterschaltungen. Die Abweichungen zur Praxis werden in der Regel kleiner sein als die
Toleranzen der verwendeten Bauteile.

1.8.4 Rechnerische Bestimmung der Ausgangsspannung

Leider gibt es keinen ,,Konigsweg® die Brummspannung rechnerisch exakt mit wenig Aufwand zu
bestimmen. Verniinftig erscheint hier ein Knotenansatz aus der Schaltung. Die dabei entstehende
Differenzialgleichung wird mit einem numerischen Verfahren gelost (z.B. Runge-Kutta), und die
erhaltenen Werte aufbereitet.

Hinreichend genau ist auch ein iterative Losungsverfahren, das von einem Startwert aus systematisch
die Ausgangsspannung zu bestimmen versucht.

Fiir eine praktische Dimensionierung geniigen die Naherungsformeln. Kritische Fille (Betrieb an
Grenzen der Vorgaben und Bauteilewerte) sind mit einer Simulation zu verifizieren. Man beachte
aber, dass auch die Simulation in Grenzbereichen nicht immer befriedigende, d.h. genaue, Resultate
liefert.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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n

1.8.4.1 Bestimmung durch Lésen der DGL

Das Vorgehen zeigen wir anhand eines Beispieles. Wir bestimmen die zu 16sende DGL beziiglich
nachfolgender Gleichrichterschaltung:

~]
1

—
U

lC e

-
U .
10V, C. == |Us=Un| |R,
50Hz 4700uF

Mit den grundlegenden Zusammenhéngen

I =1c+1 Up=U,c-Uc
o= dUc o _Ue
dt R,

Up
I,= I{e"U"‘ -~ 1}

erhalten wir die Differenzialgleichung:
Upc-Uc
dUu. 1 1 pre U
= — I — I = — I .| e T —_ 1 _—
C ( D RL) C [ S[ J ]

Wobei zu beachten ist, dass alle Strome und die Spannungen U, ,

U, zeitabhingig sind.
Die Eingangsspannung definieren wir formal aufgrund der Vorgabe:

U,o(1)=U ;. sin(ex) = 10~/2 sin(10071)
Die anderen noch benétigten Grossen werden, wie folgt, festgelegt:

T=20°C n=2
I;=10pA  Uq(t,)=12V

Nun sind alle Vorbereitungen getroffen um die DGL numerisch zu 16sen. Da die numerischen
Verfahren mit einer bestimmten Schrittweite 4 die Losungsfunktion (hier U,(t)) bestimmen, ist die
Wahl der Schrittweite von entscheidender Bedeutung: Wird die Schrittweite 4 zu gross gewéhlt, ist das
Verfahren instabil und die Resultate sind falsch. Weniger problematisch ist die Wahl einer zu kleinen
Schrittweite, da hier nur der Rechenaufwand und der schlussendliche Gesamtfehler als Abweichung
ansteigt.

Es gilt aber grundsitzlich: Fiir eine Rechnung muss die Schrittweite wesentlich kleiner als die kleinste
im System zu verrechnende Zeitkonstante und Periodendauer 7, sein. Hier gilt also fiir ein
einigermassen genaues Resultat:

(1.59)
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T, =L = 0.02s

0

T=R,C=50Q-47-10 " F=0.235s h<<r

h<<T,

Da die Losungsfunktion ein ausserodentlich starkes Wachstumsverhalten zeigt, ist die Wahl der
Schrittweite kritisch. Besser (aber aufwindiger) wire es, in jedem Schritt den Arbeitspunkt, d.h. den

Diodenstrom tiber ein Iterationsverfahren neu zu bestimmen.

Eine mit EXCEL entwickelte Losung, gerechnet mit 1000 Einzelwerten zeigt den Verlauf der
Kondensatorspannung und des Diodenstromes. Die Werte entsprechen den Erwartungen, die mit

Néherungsformeln bestimmt werden kénnen:

A [ B [ ¢ [ o [ E [ F [ 6 | u ] [ I R I S i
1 |Einweggleichrichter mit Ladekondensator . L J
2 | Einweggleichrichter
I\forgahen: Phys. Konstanten:
4 Ug [Wess] 10 K [JAK] 1.38E-23
5 R[] a0 q[c] 1.GOE-13
| 6 | T[C] 20
7 ls [A]  1.00E-11 - :
8 | M 2 Z UAC(H) [+]
I C[F] 4.70E-03 Yorbereitende Rechnungen: o e T e R e e | Uiy (]
| 10| 10 [s] 0 tau [s] 073 s - - — Dy [A]
11| Url(t=0) [v] 12 To [5] 0.02
12 f[Hz] &0 Ur [v] 0.0253
13 | h[s] 4.00E05
|14 |
[ 15 | tis]
| 16 |
| 17 [WWertetabelle (1000 YWerte): Runge-Kutta Koefizienten
| 18 | i ti[s]  Ueclti) [V] Usclli+hi2) a b c d Ut [v] Iofti) [A]
119 | 0 0.00000 0.000 0.089 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 12.000 -TE-17
| 20 | 1 0.00004 0.178 0.267 -51.064 -51.059 -51.059 -51.055 11.998 STE-TT
21 2 0.00003 0.355 0.444 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.996 -TE-17 I |
Z 3 0.00012 0.533 0.622 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.994 -TE-17 T
123 | 4 0.00016 0.711 0.799 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.992 -TE-171
| 24 | 5 0.00020 0.8858 0.977 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.990 -TE-17
1 25 | 53 0.00024 1.065 1.154 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.988 -TE-17
| 26 | 7 0.00028 1.242 1.331 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.986 -TE-17
| 27 | 8 0.00032 1.419 1.508 -51.064 -51.059 -51.059 -91.055 11.584 STE-TT
| 28 | 9 0.00036 1.596 1.684 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.982 -TE-17
1 29 | 10 0.00040 1.772 1.861 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.980 -TE-17
| 30 | 11 0.00044 1.949 2.037 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.978 -TE-17
| 31| 12 0.00043 2125 2212 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.975 -TE-17
132 | 13 0.00052 2.300 2.388 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.973 -TE-17
133 | 14 0.00056 2475 2563 -51.064 -51.089 -51.089 -51.085 11.971 -TE-17
2 15 000060 il 0 TAE G ALy A 080 A 050 S A85 11 Qe A A4 il
|<f<| »| [ Differentialaleichunaen £ Tabelel 3 Tabelle2 i Tabelle3 / Tabelled £ Tabele5 £ Tabelles £ Tabel |41 | >IIJ

Ohne auf die Details einzugehen erkennt man, dass eine einigermassen exakte Rechnung mit sehr viel
Aufwand verbunden ist.

1.8.4.2 Iterative Bestimmung der Ausgangsspannung:

Aus den vorgegebenen Grossen fiir den Transformator (U, ,, R)) und Diode (U,) und der Last R, wird
iterativ die mittlere Ausgangsspannung bestimmt.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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Fiir die Iteration treffen wir zuerst die wesentliche Vorgabe, dass der Ladekondensator unendlich gross
ist. Daher wird formal der Unsymmetriewinkel =0, wenn Ri geniigend klein ist. Unter diesen
Bedingungen sind alle vorher gezeigten Vereinfachungen giiltig.

Ungeeignet wird das hier benutzte Verfahren, wenn

R .C < 1 f:Frequenz der Transformatorspannung
"7 kf k:Pulszahl
gilt.(D. h. ,,unverniinftig dimensioniert,, wurde)

Ausgangslage fiir die Iteration ist eine realistische Schétzung fiir den Stromflusswinkel. Daraus wird eine
Néherung fiir die Ausgangsspannung bestimmt. Ein sinnvoller Initialwert fiir 2a liegt bei 75°.

Die konkrete Berechnung am Beispiel 1.14|gezeigt:

Grundlagen:
Der Diodenstrom wird als cos-Halbwelle tiber den Ladezyklus formuliert:

IDCOS (0)[) = IDmcos COS(%)

Auch hier gilt die ausgeglichene Ladungsbilanz, d.h. alles was iiber den Lastwiderstand R, wihrend der
gesamten Periode 2rabfliesst, muss wiahrend des Stromflusswinkels -a,..,+o zugefiihrt werden. Durch
Auflosen der Integrale konnen wir den Spitzenstrom 7, bestimmen:

Dmcos

+0o ot 2n
[ T cos(z—) d(or)= [1 d(wr)

—o « 0

2=
nl
_)Il)mcos = 2(1

Der Stromflusswinkel 2o wird bei bekannten Spannungen U, ,

U,und U,:

U U U ,.:Spitzenwert der Transformatorspannung
200= 2arccos(gJ U, :Mittelwert der Ausgangsspannung

ac U, :Spannungsabfall iiber der Diode im Durchlassbetrieb

Formelsatz
Die fiir die Berechnung notwendigen Formeln hier nochmals als Formelsatz zusammengestellt:

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker
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-
I, = 7;—1 I,,,:Spitzenwert des Diodenstroms (Cosinus — Modell) [A]
o

U ,:Spitzenwert der Transformatorspannung [V]
o= arccos[mj U, :Mittelwert der Ausgangsspannung [V]
U, :Spannungsabfall iiber der Diode im Durchlassbetrieb [V]

-
U - T o: ¥4 Stromflusswinkel [rad |
e kfC k:Anzahl Ladezyklen pro Periode [ ]

U=U,;cosa

Beispiel 1.14 Berechnung einer Ausgangsspannung am Gleichrichter.

Iterative Bestimmung der Ausgangsspannung U, und des Stromflusswinkels 2o

lom 1

R 2Q

H ™~
! L1
i —=
‘ Us 1V
‘ Uy 10V Up =0, R U
100Q

]

Iterationsvorbereitung:

200="75
U, =10Vy2 =141V
U, =U, coso=14.1- cos(0.65449) [V]=11.186V

Iterationsschritt:
Der Ausgangsstrom wird aufgrund der bereits bekannten Ausgangsspannung:

“TR, 100

1186 (VA 11

Der zugehorige Laststrom und Diodenspitzenstrom werden demnach:

;o 11 3.1416%-0.11186

o =0.8434A
20 1309

Der zugehorige Stromflusswinkel wird:
oL = arccos M = arccos(m) =0.52713 (30.2%)
U, 14.1

Dieser Spitzenwert [, féllt wihrend des Ladevorganges an. Fiir die Masche gilt wihrend des
Ladevorganges:
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U, =U,.—1pp R-Uy=141-0843.2-1 [V - A%— V} =11413V

Den Iterationsschritt wiederholen wir so oft, bis die gewiinschte Genauigkeit fiir U, erreicht ist.
Zu bemerken ist, dass das Verfahren nicht monoton konvergiert. Ebenso ist bei Extremwerten (sehr
kleiner oder grosser Strom) ev. keine Konvergenz moglich.

Mit einer EXCEL-Tabelle erhalten wir die Werte:

A | 8 | ¢ | o | € | ¥ | 6 [ W | v | 3 |
_1 |lterative Gleichrichterberechnung
2] —_——— [ L
3 | Upe [vefl] = 10 %_L
4 R[] = 2 D—H R —
5 RLIQ]= 100 b
ETIRCNCE M- |§ ol " Lo e s
A 1 | | e
8| Zofdeg]= 75 |
9 | Uncss[V]= 141421 —
10|
1]
12 lteration: I [A] lom [A] o [deg] U ]
13 Yargabe 7.8 11.220
4 1 0.112 0.846 30.224 11.450
15| 2 0.115 1.071 28.314 11.000
16 | 3 0.110 1.098 31.950 10.945
A7 4 0.109 0.969 32365 11.205
18 ] 0.112 0.979 30.343 11.184
19 3 0.112 1.042 30.507 11.058
20 | 7 0111 1.025 31.503 11.092
2 g 0111 0.995 31.233 11.151
22 | g 0112 1.009 30772 11.125
23 10 0111 1.022 30.922 11.098
2 11 0111 1.012 31.189 11117
25| 12 0111 1.008 31.040 11.126
26 | 13 0111 1.014 30.966 11.115
27| 14 0111 1.015 31.056 11.112
28| 15 0111 1.012 3.077 11.119
29| 16 0111 1.012 31.027 11.119
30 | 17 0111 1.013 31.025 11.116
Ll 18 0111 1.013 31.051 11.116
32| 19 0111 1.012 31.048 11.118
33 20 0111 1.012 31.035 11117
34| 21 0111 1.013 31.039 11.116
33

Bild 1.25: Tterative Berechnung der Ausgangsspannung am Gleichrichter nach Beispiel 1.14

Dieses Verfahren ldsst sich leicht in einem Kleinprogramm auscodieren. Eine programmierte Losung
dieses Verfahrens ist als Win32-Anwendung erhéltlich (GLWIN.EXE).

Weiterfiihrende Informationen zu dieser Methode wurden in einem Paper "Iterative Bestimmung von
Gleichrichterdaten", G. Krucker, 1996 zusammengestellt. Diese sind auf Anfrage hin beim Autor
erhéltlich.
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1.8.5 Gleichrichterschaltungen mit Drossel

Die Verminderung der Welligkeit (Brummspannung) kann alternativ oder in Kombination mit einer
Drossel erfolgen. Hierbei wird der Umstand benutzt, dass die Drossel fiir die Gleichstromkomponente
einen wesentlich kleineren Widerstand darstellt als fiir den Wechselstrom.

Bild 1.26: Gleichrichterschaltung mit Drossel.

Die Drossel L kann, je nach Dimensionierung, die Funktion
einer Glattungsdrossel oder einer Energiespeicherdrossel
erfiillen.

In der modernen Stromversorgung hat dieses Siebkonzept keine Bedeutung mehr, da die hierfiir
benotigten Induktivitdten fiir netzfrequente Wechselspannungen zu gross und teuer werden. Ebenso
sind die Kupferverluste vor allem fiir Kleinspannungsgleichrichter bei grosseren Stromen betréchtlich.

Anders verhilt es sich mit den Energiespeicherdrosseln in Schaltnetzteilen. Dort wird eine
Spannungswandlung (Auf- oder Abwirtstransformation, je nach Schaltung) tiber das Magnetfeld der
Drossel durchgefiihrt. Dazu wird die Drossel mit einer Rechteckspannung bestimmter Pulsbreite
gespiesen. In der Aufbauphase steigt der Strom in der Induktivitdt weitgehend linear an und baut das
Magnetfeld stetig auf. In der Abbauphase wird die Eingangsspannung OV. Der Stromfluss durch die
Drossel kehrt um, indem tiber die Diode der Strom zum Verbraucher fliesst.

P

I

Aufbau!  Abbau- Aufbau-

‘)(
* /
h
Ol o o or [ow f5) 5
Bild 1.27: Strom- und Spannungsverldufe

U an einem Durchflusswandler mit
Energiespeicherdrossel.

Da Schaltnetzteile mit Frequenzen im Bereich 30-100kHz arbeiten, werden die entsprechenden
Drosseln klein und preisgiinstig. Diese Technik der Spannungswandlung wird heute immer mehr in der
Stromversorgung angewandt.

Selbstverstédndlich ist die Technik der Schaltnetzteile viel komplexer. So existieren verschiedene
Wandlerprinzipien. Ferner muss die Rechteckspannung mit einer geeigneten Regelschaltung beziiglich
Pulsbreite so geregelt werden, dass an der Last eine stabile Gleichspannung herrscht und die Drossel
im Betrieb bei Lastdnderungen nie gesittigt wird. Trotz des erheblichen Aufwandes an Elektronik ist
dies zur Zeit die preisgiinstigste Methode stabile Gleichspannungen in hoheren Strombereichen (bis >
1000A) zu erzeugen.

In diesen Schaltungen werden besonders hohe Anforderungen an die Diode gestellt. Hier muss die
Sperrverzogerungszeit bei grossen Stromen ausserordentlich kurz sein (ns-Bereich). Ebenso soll die
abfallende Flussspannung klein sein, damit die Verlustleistung klein gehalten wird. Deshalb werden
hier vorwiegend Schottky-Dioden verwendet.
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1.8.6 Formelsatz zur Dimensionierung von Gleichrichterschaltungen

Die nachfolgenden Formeln dienen zur iiberschlagsmissigen Dimensionierung einer
Gleichrichterschaltung mit Ladekondensator fiir kleinere Strome. Dabei wird vorausgesetzt, dass die
Eingangsspannung U, . sinusférmig und netzfrequent ist.

Diode:

. 1 A - .
Spitzenstrom: [, = S {m} I: Ausgangsgleichstrom
o ra

Sperrspannung:Uy,,... =2 \/5 UACgﬁ. [V]
Stromflusswinkel (pro Periode): 60°<2a<90° (§<2a<%)

Transformator:
3 —_—
R A L = 180 A deg (Einwegschaltung)
8a [rad] 2\ 2a deg
—_— 3 —_—
Strom: [ 4,0 =41 i A L jd 180 A deg (Zweiwegschaltung, 1 Wicklung)
! R« [rad] 4\ 2¢ deg
3
1. A L |- -~ 180 A deg (Briickenschaltung)
16c [rad] 242\ 2 deg
Allgemeine Grossen:
Ausgangsgleichspannung: U =U , cosa = 08U .. [V[rad]] (1.60)
0.8-1 AV k =1(Einweg)
Brummspannung: Uy, = — . . (1.61)
k fC s As k =2 (Zweiweg, Briicke) .

Beispiel 1.15: Bestimmung der Strome an einer Gleichrichterschaltung.

Aus dem Lichtnetz wird iiber einen Gleichrichter mit Ladekondensator eine Last gespiesen.
Bestimmen Sie die Mittelwerte der Strome und Spannungen an der Last, sowie die Brummspannung
U, und den Diodenspitzenstrom /, . Das Resultat ist mit einer Simulation zu vergleichen (Diode:
1N4007).

D
™~
L1

UAC —
)| 230V, G =
50Hz  100uF

la

e

220Q

Mit den Ndherungsformeln erhalten wir:

U ~ 0-8‘[}AC = 2595‘/9
_08U,c _ 08141230 [VA]_ (o,
R, 220 [V]
0871 08118 [AsV]
Brss kfc 1501001076 [AS]

I

_U
Rl.

<

=188.8V,
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Den Diodenspitzenstrom bestimmen wir durch eine Ndherung, indem wir einen mittleren
Stromflusswinkel 2c = 75° einsetzen:

27 2
7 max:ﬂI:3.l4 -1.18] A —394
2o 1.308 | (rad)

Die Simulation liefert eine Brummspannung von ca. 160V _. und einen Diodenspitzenstrom von ca.
11.6A_Wir sehen, in welchen Grossenordnungen die Fehler der Ndherungen liegen.

Beispiel 1.16: Berechnung Transformatorstrom und Ladekondensator.

Eine Gleichrichterschaltung soll fiir einen Spannungsregler eine Gleichspannung aus einem
Transformator aufbereiten. Geméss Datenblatt des Spannungsreglers muss mindestens eine
Spannungsdifferenz von 2V zwischen Ein- und Ausgang liegen. Ferner ist mit Netzspannungs-
schwankungen von £10% zu rechnen. Da Sie mit Ndherungsformeln dimensionieren, machen Sie noch
einen Sicherheitszuschlag von 20%.

Bestimmen Sie mit diesen Vorgaben die notwendige Kapazitit des Ladekondensators, sowie des
benotigten Trafostromes I, . bei einer Nominallast von 1A4!

ACell

lTImin = Ureg + 2V = 7V

Ui = Uy - 1.1:1.2=9.24V

O yc =Ty +2U, =125-924V +14V = 1295V, 2915V,
0.8 | -

3 2a~75° 3
- / r 3.14
I, =1]—— =1 =1.72A
Acef 16a 16-0.65 ol

Die Transformatorspannung von 9.15V ist also diejenige Spannung, die der Transformator bei Volllast
liefern muss. Die Leerlaufspannung (Transformator unbelastet) liegt in der Regel bei
Kleintransformatoren aufgrund des Innenwiderstandes etwa 10-40% hoher als im belasteten Fall.
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1.8.7 Spannungsvervielfacherschaltungen

Spannungsvervielfacherschaltungen werden grundsitzlich dazu verwendet, um aus einer kleineren
Wechselspannung eine hohere Gleichspannung zu erzeugen, als mit einer normalen Ein- oder
Zweiweggleichrichtung moglich wire. Das Prinzip der Spannungsvervielfacher beruht in der Regel
darauf, dass eine Wechselspannung mittels eines Kondensators auf eine bereits bestehende
Gleichspannung aufgestockt wird.

Die Praxis unterscheidet meist zwischen:

e Spannungsverdopplerschaltungen
e Spannungsvervielfacher

Spannungsverdoppler verkorpern einen Spezialfall der allgemeinen Spannungsvervielfacher-
schaltungen. Da aber besonders viele Standardschaltungen bekannt sind, werden diese in einem
eigenen Kapitel behandelt.

Grundsitzlich sind Spannungsvervielfacher immer eine Notlosung. Besonders Kaskadenschaltungen
haben einen relativ hohen Innenwiderstand, was sie fiir grossere Strome ungeeignet macht. Meist
werden sie fiir die Erzeugung von Hochspannung kleinster Leistung verwendet.

1.8.7.1 Spannungsverdopplerschaltungen

Die klassische Spannungsverdopplerschaltung ist die sog. Delon-Schaltung (auch Greinacher-
Schaltung). Hier wird jede Halbwelle separat in Einwegschaltung gleichgerichtet . So erhélt man zwei
gleich grosse positive und negative Spannungen. Diese addiert, ergeben dann die doppelte
Gleichspannung.

Ein Nachteil der Schaltung ist, dass ein eventueller Masse-Bezug der Gleichspannung zur
Wechselspannung verloren geht.

l q@ A L Delon-Schaltung

T Re | Un =20,
. Iy

12 T Bild 1.28: Delon-Schaltung zur Spannungsverdopplung.

D2

[
N

Nachteilig ist der fehlende Massebezug der
Ausgangsspannung.

Der Vorteil der Delon-Schaltung besteht gegeniiber den Kaskadenschaltungen darin, dass aufgrund
der konventionellen Einweggleichrichtung die Schaltung prinzipiell auch fiir h6here Laststrome
geeignet ist. Selbstverstdndlich haben beide Ladekondensatoren dieselbe Kapazitiit.

Ginzlich anders arbeitet die Villard-Schaltung. Sie ist der einfachste Vertreter der sog.
Kaskadenschaltung. Hier erfolgt ein Aufstocken (kaskadieren) der Wechselspannung auf eine bereits
gleichgerichtete Gleichspannung.
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Bild 1.29: Villard-Schaltung zur Spannungsverdopplung.

Die Villard- Schaltung ist ein einstufiger Spezialfall der Kaskadenschaltung. Nachteilig ist der hthere
Innenwiderstand gegeniiber der Delon-Schaltung.

Zu den Strom- und Spannungsverhéltnissen wird im folgenden Kapitel als Spezialfall Stellung
genommen.

1.8.7.2 Kaskadenschaltung

Die Kaskadenschaltung ist eine Kombination mehrerer Villard-Schaltungen. Im Prinzip sind mit der
Kaskadenschaltung beliebige Vervielfachungen moglich, allerdings steigt mit jeder zusétzlichen
Villard-Stufe der Innenwiderstand rasch an. Deshalb werden in der Praxis kaum mehr als 5 Stufen
benutzt.

Eine Standardanwendung dieser Schaltung sind HV-Kaskaden fiir die Bildrohren. Dort wird eine
Impuls-Wechselspannung von ca. 6kV_durch Vervierfachung auf 25kV, . gebracht.

Kaskadenschaltung

Bild 1.30: Kaskadenschaltung zur
Spannungsvervielfachung.

O U=410,

Kombinationen mit halben Villard-Schaltungen sind auch moglich um beispielsweise eine
Verdreifachung zu erreichen.

Die Schaltung ist insofern 6konomisch, weil die Kondensatoren und Dioden nur fiir die doppelte
Eingangsspitzenspannung 2il, . ausgewihlt werden miissen. Der Stromfluss in den Dioden ist hingegen
unterschiedlich: In jeder vorherliegenden Stufe fliesst aus Griinden der Energiebilanz der doppelte
Diodenstrom.

Je grosser die Kondensatoren gewihlt werden, desto grossere Ausgangsstrome konnen entnommen
werden, d.h. umso kleiner wird der Innenwiderstand der Quelle.

Nach [Niirmann, Werkbuch Elektronik, $.2207] kann die Brummspannung der Villard-Schaltung (eine
Stufe) wie folgt abgeschitzt werden: (vgl. auch Beisﬁiel 1.17))

0.73-U,

= C:Kapazitit des Einzelkondensators [F
Brss fCR[ ( p [ ]) (1 62)

Daraus konnen auch die Werte der Kondensatoren abgeleitet werden, wobei hiufig alle
Kondensatoren dieselbe Kapazitit haben. Generell werden in solchen Schaltungen Uber-
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dimensionierungsfaktoren von (1.5..2) beriicksichtigt.

Wir erhalten fiir eine grobe Abschidtzung und Dimensionierung:

Ausgangsspannung (unbelastet): U =~ n\/E-UACEﬁ- (n: Anzahl der Dioden)
Sperrspannung der einzelnen Diode: U =25-U,
Bpt i E . d o 1 1K densat Un 2250y Kaskaden-
etriebsspannung des einzelnen Kondensators: max = 25U s ot
panntnS ‘ e schaltung

Beispiel 1.17: Dimensionierung einer Spannnungsvervielfacherschaltung.

Fiir einen elektrostatischen Lautsprecher wird eine Polarisationsspannung von min. 1500V . benotigt.
Aus Sicherheitsgriinden wird die Hochspannung tiber Widerstdnde von 22MQ eingespiesen. Ferner ist

im Aufsprechtransformator mit einem Isolationswiderstand von 100MQ zu rechnen. Die maximale
Welligkeit der Polarisationsspannung darf 50V betragen.

230VAC

/( U>1500Vs

Upc(100MQ+R,[R,) 1500111 VMQ

100MQ 100 MQ

R, =100MQ+R,|R, =111MQ
aniC =511... =>n=6

U
c= 0B _ OBN6SVSA 50,k o C=4nF (Normwert)

fU, R, 50-50-111-10°VV
Ucmax =2.5:U yepy =2.5:230V =572V, = U . =030V (Normwert)
Ugmax =2.5:U 4y =2.5-230V =572V = Up e =000V (Normwert)

Da der Strom in jeder Villard-Stufe zunimmt, werden auch Kondensatoren progressiv vergrossert:

C,=47n  C=47n C,=10n
C,=10n C,=22n C,=22n

Eine Simulation der Schaltung (Diode 1N4007) ergibt eine mittlere Ausgangsgleichspannung von
U=1500V . bei einer Welligkeit von ca. 120V . Die Abweichung von der Dimensionierung ist also

nce
etwas gross. In Anbetracht, dass eine Versechsfachung vorgenommen wurde, scheinen hier die

Kondensatorwerte zu klein gewéhlt. Der Formelsatz miisste beziiglich Giiltigkeit iiberpriift werden.

(1.63)
(1.64)
(1.65)
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1.9 Dynamisches Modell der Diode

Das bis jetzt benutzte Shockley-Modell beschreibt nur die statische I/U-Kennlinie. Jedoch sind keine
Aussagen zum dynamischen Verhalten (wechselstrommaissiges Verhalten oder Impulsverhalten)
moglich. Dieses einfache Modell beschreibt das Verhalten nur ungeniigend, sobald sich die Spannung
iiber der Sperrschicht rasch dndert.

Grundsitzlich werden bei dynamischen Betrachtungen zwei Félle unterschieden:

Kleinsignalmodell: Es beschreibt das wechselstrommaéssige Verhalten bei einer infinitesimal kleinen
Anderung um einen Arbeitspunkt. Die Parameter werden hier linearisiert, was die Rechnung sehr
vereinfacht.

Grosssignalmodell: Es beschreibt das Verhalten bei grossen Anderungen um den Arbeitspunkt. Es ist
komplexer als ein Kleinsignalmodell. Die Parameter werden in der Regel mit nichtlinearen Funktionen
beschrieben.

1.9.1 Grosssignalmodell

Als wichtige Einflussgrossen miissen die Sperrschicht- und Diffusionskapazitit berticksichtigt werden.
Man ergénzt das statische Modell mit den beiden Kapazititen C, und C, und erhilt damit das
dynamische Modell der Diode:

Statisches Modell Dynamisches Modell

Bild 1.31: Statisches und dynamisches
Grosssignalmodell der Diode.

Zur Vereinfachung wird im dynamischen Modell oft auf die Modellierung des Durchbruchverhaltens
(U,,) verzichtet. Es wire aber analog dem statischen Modell einzufiigen.

Die Diffusionskapazitit C, ist primér fiir den Speichereffekt verantwortlich. Sie ist proportional zum
Durchlassstrom. Daher gilt fiir die eingespeicherte Ladung nach Kapitel

Op=11,U,) (1.66)

Die Zeitkonstante T ergibt sich nach Gl. [1.28) Jaus der Diffusionskapazitit C, und dem differenziellen
Widerstand r,,. Sie ist weitgehend konstant und stellt die kleinstmdgliche Ausrdumzeit dar.

PSpice modelliert diese Zeitkonstante mit der Grosse Tt. Ein Auszug aus der Komponentenbibliothek
EVAL.LIB zeigt, wie dieser Parameter eingebracht wird:

.model DIN4148 D(Is=0.1p Rs=16 CJO=2p Tt=12n Bv=100 Ibv=0.1lp)

Typischerweise ist diese Zeitkonstante sehr klein (ns-Bereich).
Mit dieser Zeitkonstante konnen wir die Diffusionskapazitit aus der Ladung beschreiben:

U,
_do, —r Iy U (1.67)

PTdU nU,

Cc
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Im Sperrbetrieb ist die Sperrschichtkapazitidt C, der Diode relevant. Sie entsteht durch die
elektrostatische Potenzialdifferenz iiber der Sperrschicht. Die Sperrschichtkapazitit ist gegeniiber der
Diffusionskapazitit recht klein (pF-Bereich) und hat einen nichtlinearen Zusammenhang zur
Sperrspannung. Die Grundlagen wurden eingehend in Kap. L4.3behandel.

Fiir ein Simulationsmodell einer Diode wird die ndherungsweise Beschreibung des Kapazitédtsverlaufs
verwendet:

m:Gradationskoeffizient (0.33,---,0.5)

;= € — C,,:Sperrschichtkapazitiit bei U, =0V (1.68)
(1 - gDJ @, :Sperrschichtpotential (= 1V')
0

In GL Verkt')rpert m den Gradationsexponenten. Er ist abhédngig vom Dotierungsverlauf (m=0.5
fiir einen abrupten PN-Ubergang, m=0.33 fiir einen linearen PN-Ubergang). C,, ist die
Sperrschichtkapazitét bei U,=0V und @, verkorpert die Diffusionsspannung und wird in der Spice-
Dokumentation als 'Sperrschichtpotenzial' V, aufgefiihrt. Weitere Ausfiihrungen sind in Kap.und

u finden.

Die gesamthaft wirksame Kapazitit kann als Summe beider Einzelkapazititen aufgefasst werden:
c=C,+C, (1.69)

Zusammenfassend kann man festhalten, dass im Sperrbereich und bei kleinen U, im Durchlassbereich
die Sperrschichtkapazitdt massgeblich zur Diodenkapazitit beitrdgt. Bei grossen Durchlassstromen
wird jedoch C, dominant.

1.9.1.1 Formelsatz zur Handrechnung mit Grosssignalparameter:

In den nachfolgenden Rechnungen werden die nachfolgenden formalen Zusammenhinge verwendet.
Sie sind gegeniiber den Simulationsmodellen von SPICE oder Microcap etwas vereinfacht, indem
Standardgrossen eingesetzt wurden: ®,=0.7V, m=0.5.

Up

ID:I{"UT _1J (1.70)
C=C,+C, (1.71)
C, S U, <035V (1.72)

1-Un

0.7
C, =283 C,0(0.25 +ﬁ) U, >035V (1.73)

' | 14

Lo (1.74)

_ S ,Ur
C,=1-3¢
T
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1.9.2 Kleinsignalmodell

Das Kleinsignalmodell beschreibt das dynamische Verhalten einer Diode in einem bestimmten
Arbeitspunkt. Dabei wird vorausgesetzt, dass die Dynamik (wechselstrommissige Anderung)
infinitesimal klein ist. Unter dieser Voraussetzung konnen die Parameter im Arbeitspunkt linearisiert
werden. Bei grosserer Dynamik wird das Kleinsignalmodell fehlerhaft, weil sich in der Realitét die
Parameter verdndern.

Die Linearisierung erfolgt immer durch Ableiten im Arbeitspunkt. So wird der differenzielle
Widerstand im Arbeitspunkt 7, :

1 — dID _ IS en[l]J.T

r, dU,l|,. nU;

U":Spannung im Arbeitspunkt (1.75)

Wir erhalten fiir jeden Arbeitspunkt einen anderen differenziellen Widerstand r,,.

Das Kleinsignalmodell ist also ein linearisiertes Modell fiir eine Betrachtung in einem bestimmten
Arbeitspunkt. Fiir jeden Arbeitspunkt existieren ein Satz linearisierter Parameter der das Verhalten
beschreibt. Die Kleinsignalrechnung eignet sich nur dann, wenn die Aussteuerung nicht zu gross wird.

1.9.2.1 Formelsatz zur Handrechnung mit Kleinsignalparameter

Zur Handrechnung verwenden wir einen vereinfachten Formelsatz. Er beinhaltet eingesetzte Grossen
fiir &, m (Gradationsexponent). Dies ist in der Regel fiir eine Handrechnung gentigend genau.

Uy
'n = %e e (Sperrbetrieb) (U,,I,, Strom,Spannung im Arbeitspunkt)  (1.76)
N
Y i (1.77)
fp = 7 (Durchlassbetrieb) .
D
Cp= TIL (Durchlassbetrieb) (1.78)
U,
C, C-’loj (Sperrbetrieb) (1.79)
1 _ D
0.7
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1.10 Zener-Dioden
Zener-Dioden sind Dioden mit einer genau definierten Durchbruchspannung. Sie werden also generell
in Sperrichtung betrieben. Im Durchlassbetrieb unterscheiden sie sich nicht von gewohnlichen Dioden.

Der Name Zener-Diode wird vielfach als Sammelbegriff fiir Dioden mit genau definierter Durchbruch-
charakteristik verwendet, so finden unter diesem Begriff auch Dioden Einzug, die keine echten Zener-
Dioden sind.

Zener-Dioden werden vorwiegend fiir Spannungsstabilisierung und Spannungsbegrenzerzwecke
verwendet. Sie werden heute ausschliesslich in Si-Technologie gefertigt.

1.10.1 Grundlagen

Wird bei einer Halbleiterdiode im Sperrbetrieb die Spannung stetig erhoht, so setzt beim Erreichen der
Durchbruchspannung fast plotzlich ein starker Stromfluss ein. Wird dieser Stromfluss nicht begrenzt,
steigt der Strom so stark an, bis die Diode zerstort wird.

Charakteristik des Zener- und Avalanche-Durchbruchs Schaltzeichen

lo

Avalanche- Zener- E

Durchbruch Durchbruch

Ugn_ Uz Ugn L‘Jz
|

‘ Bild 1.32: Kennlinie und Schaltsymbol der
Zener-Diode.

BR_
i

Charakteristisch ist, dass der Durchbrucheffekt beim Erreichen der Durchbruchspannung praktisch
schlagartig einsetzt. Dafiir sind im Wesentlichen zwei unterschiedliche physikalische Phdnomene
verantwortlich:

e Zener-Effekt
e Lawineneffekt (Avalanche-Effekt)

Beide Effekte sind unabhiingig. Sie beruhen auf unterschiedlichen physikalischen Phdnomenen,
dussern sich aber in einer dhnlichen Wirkung. Ebenso sind beide mehr oder weniger ausgepragt
temperatur- und alterungsabhéngig.

Hinweis:

In Datenbiichern wird nicht die Durchbruchspannung U,, angegeben (sie ist ohnehin nur ein
theoretischer Wert), sondern diejenige Spannung U, bei der der Zener-Strom eine bestimmten Wert
erreicht. (z.B. I, =1mA)
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1.10.1.1 Zener-Effekt

Der Zener-Effekt zeigt sich nur bei hoch dotierten Dioden (N=10"cm™). Aufgrund der hohen
Dotierung wird die Sperrschicht sehr diinn. Wird die Diode nun in Sperrrichtung betrieben, findet der
Feldaufbau praktisch nur iiber der Sperrschicht statt. Uber den beiden hoch dotierten n- und p-
Gebieten kann kein Feldaufbau erfolgen, da sie niederohmig sind.

Wegen der diinnen Sperrschicht wird die entstehende Feldstéirke selbst bei kleinen Sperrspannungen
sehr gross. Die elektrische Feldstirke iiber der Sperrschicht (PN-Ubergang) kann iiber die
Sperrschichtdicke abgeschitzt werden: (Homogene Feldverteilung angenommen)

£l _ [ 1Up[aN AN, (1.80)
" d, \2e(N,+N,)

Fiir eine in Sperrichtung betriebene Diode mit U,=-5V , den Dotierungsdichten N,=N, =2-10" cm™ und
der relativen Dielektrizititskonstanten fiir Si € =12 betrigt die Sperrschichtdicke 5.5 10° cm und die
Feldstéirke wird E=1.16-10" Vem™.

Bemerkenswert ist die diinne Sperrschicht in der Grossenordnung von 500 A . Hier wird selbst bei
kleinen Sperrspannungen die Feldstédrke iiber der Sperrschicht sehr gross. Die Valenzelektronen
werden so stark gestort, dass die Bindungen spontan aufgebrochen werden. Elektronen "tunneln" aus
dem Valenzband in das Leitungsband.

Dieser Tunnel-Effekt setzt bei der Zener-Feldstiirke E<1-10°Vem™' abrupt ein. Auf die physikalische
Erkldrung des Tunnel-Effektes sei auf die Literatur der Halbleiterphysik verwiesen.

Die Durchbruchspannung einer Zener-Diode durch die Dotierung bestimmt. Je hoher die Dotierung,
desto diinner die Sperrschicht und demzufolge kleiner die Durchbruchspannung. Typische Dotierun-
gen liegen bei 10"cm™. Diese hohe Dotierung ist Bedingung, damit der Tunnel-Effekt iiberhaupt
stattfinden kann. Daher beschrinkt sich der Zener-Effekt bis etwa 5V bei Si und ca. 19V bei Ge.

Trotz des abrupt einsetzenden Stromflusses ist der Stromanstieg eines Zener-Durchbruchs weniger
steil als der eines Avalanche-Durchbruchs.

1.10.1.2 Avalanche-Effekt (Lawineneffekt)

Wir haben bemerkt, dass die Durchbruchspannung den Zener-Dioden (Si) bei ca. 5..7V an eine
gegebene Grenze stosst. Ab dieser Spannung wird die Sperrschicht so dick, dass der Tunnel-Effekt
nicht mehr stattfinden kann. "Zener-Dioden" mit hoherer Spannung werden daher als Avalanche-
Dioden gefertigt.

Der Avalanche-Effekt beruht auf einer elektrischen Stossionisation und hat tiberhaupt nichts mit dem
Tunnel-Effekt gemeinsam:

Wird, zwecks Erhohung der Durchbruchspannung, die Sperrschicht durch eine schwichere Dotierung
verbreitert (N< 10"cm™), so durchwandern gleichwohl Minoritétstriger (Sperrstrom) die Sperrschicht
und nehmen kinetische Energie auf. Je mehr kinetische Energie sie aufnehmen, desto wahrscheinlicher
ist, dass sie beim Zusammenstoss mit einem Gitteratom in der Lage sind durch Stossionisation ein
Elektron aus dem Valenzband in das Leitungsband zu schlagen. Bei diesem Vorgang wird ausser dem
stossenden Elektron ein weiteres Elektron erzeugt, dass seinerseits wieder stossen kann. Dadurch
steigt der Strom lawinenartig an. Zusitzlich erzeugen die beim Ionisationsvorgang im Valenzband
zuriickbleibenden positiven Locher durch Stossionisation erneut Locher und Elektronen, die ihrerseits
wiederum ionisieren.

Wie bereits erwihnt, erfolgt der Stromanstieg beim Avalanche-Durchbruch wesentlich steiler als beim
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Zener-Effekt. Dadurch haben Avalanche-Dioden in der Regel eine bessere Stabilisierungswirkung.

Die Durchbruchspannung U,, von Avalanche-Dioden ist durch Dotierung in weiten Grenzen
beeinflussbar (4V..600V)

1.10.2 Differenzieller Widerstand (Zener-Widerstand)
Der differenzielle Widerstand einer Z-Diode ist massgebend fiir die stabilisierenden Eigenschaften
beim Einsatz als Spannungsstabilisator.

Wie im Durchlassbereich, kann man auch im Durchbruchbereich einen differenziellen Widerstand r,
definieren. Wir benutzen als Grundlage das nichtlinear stetige Diodenmodell nach Kap. fL4a.12lund
benutzen den fiir das Durchbruchverhalten relevante Term in Gl. Wir erhalten durch Ableiten
den differenziellen Widerstand:

“Up-Upp
dr, 1 _—e"™% q, I, Zener-
au, r, ngp Uyr ngp Ur Widerstand
ny,, U
=7, z% (1.81)
VA

Die unterschiedlichen Durchbruchsverhalten werden mit dem Faktor n,, beriicksichtigt. Ist r, bei
einem Strom /, bekannt, so kann unter Anwendung der obigen Formel r, beziiglich eines neuen
Stromes bestimmt werden:

Ly, = r,= nyp Uy _I'n 1y, (1.82)
U, 1,, I,

Ngp =

Den kleinsten Zener-Widerstand haben Zener-Dioden mit Zener-Spannungen U,=7V, also im
Ubergangsbereich vom Zener- zum Avalanche-Durchbruch. Ein Bild zeigt den typischen Verlauf des
Zener-Widerstandes r, fiir unterschiedliche Zener-Spannungen U, und Strome /,:

100 ;

N’
u
3
>

N

i

Y
10 /
7
1
\ Vi
\
|
I1z=20mA / Bild 1.33: Zener-Widerstand in Abhéngigkeit der
I I /| Zener-Spannung
1
1 10 100 v Quelle: ITT Intermetall Datenbuch 1971/72
————#UzbeiIz=5mA Dioden, Z-Dioden
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1.10.3 Temperaturabhangigkeit der Zener-Spannung
Da Zener-Dioden héufig fiir Stabilisierungszwecke eingesetzt werden, ist die Temperaturabhidngigkeit
der Zener-Spannung besonders zu betrachten.

Mit dem Temperaturkoeffizienten o kann die Anderung der Zener-Spannung beschrieben werden:
AU, =a-U,-AT a[K '] (1.83)
Die Anderung der Zener-Spannung wird dabei umso grosser, je grosser die Temperaturidnderung AT

wird und je grosser die Zener-Spannung U, ist. Der Temperaturkoeffizient o ist fiir den Zener-Effekt
(< 6V) negativ und fiir den Avalanche-Effekt (> 6V) positiv und zudem leicht vom Strom abhingig.

In der Regel wird nicht der Temperaturkoeffizient o, sondern die Grosse %speziﬁziert:

grd
40
AU, 35
47; SmA
A 30
- I;[lmA
20 ZI[
10 /I
c a
/ Bild 1.34: Relative Temperaturabhingigkeit der
0 20mA_# Zener-Spannung.
Iz=5mA:/
gl__tmA Quelle: ITT Intermetall Datenbuch 1971/72
1 10 100 V Dioden. Z-Diod
——— Uzbeilz=5mA toden, £-Lroden

Angewandt auf verschiedene Normwerte von Zener-Dioden erhalten wir die folgenden
Temperaturverldufe der Zener-Spannung

v
07
uz=35v/ /25 15 (] /;
/
c't
l iy
il ‘ j '/
4U; / // %
OI
’ 62
VA
| ' / /
7
59
1Y/ 4%%a
o v 1
e [t ~~S6
0 * i
\~\r\\\ \\Ss‘i
-0) / 3 <L = N 3[\ Bild 1.35: Temperaturgédnge von Zener-Dioden-
RN Normspannungen.
-02 / = }\
/ Xbei Iz=5mA (Ze™ Quelle: ITT Intermetall Datenbuch 1971/72

-g3 Dioden, Z-Diod
0 20 @ & 8 100 120 %0 °C toden, £-Lroden
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Man erkennt, dass die 5.6V-Diode die geringsten Temperaturabweichungen zeigt, da sich hier Zener-
und Avalanche-Effekt im Temperaturkoeffizienten gegenseitig aufheben. Fiir eine temperaturstabile
Stabilisierung wird man also zweckmaissigerweise eine Schaltung mit 5.6V Z-Dioden wéhlen.

1.10.4 Referenzdioden

Es werden auch temperaturkompensierte Z-Dioden gefertigt, sog. Referenzdioden. Diese Dioden sind
intern weitgehend temperaturkompensiert und haben genau definierte Zener-Spannungen, in der
Regel 6.2V.

Wihrend 6.2V-Dioden durch geeignete Dotierung und Selektion gefertigt werden, werden
Referenzdioden fiir andere Spannungen durch schaltungstechnische Kombinationen von Dioden oder
sogar als IC gefertigt. Referenzdioden sind aufgrund der Selektion und Kontrolle recht teuer. Vielfach
werden diese Dioden auch kiinstlich gealtert um eine bessere Langzeitstabilitédt zu erreichen.

Beispiel 1.18: Temperaturkoeffizient einer Zener-Diode.

Bestimmen Sie:

a.) Den Temperaturkoeffizienten a fiir eine Z-Diode mit U =15V.

b.) Die Anderung der Zener-Spannung AU, einer Z-Diode mit der Zener-Spannung vonU =15V,
wenn die Temperatur von 300K auf 373K erhoht wird.

c.) Wie gross wird die relative Anderung der Zener-Spannung in b.)?

Losung:
Wir lesen aus dem Diagramm in Bild 1.34lfiir ein U,=15V die Anderung AU /A,=10mV/K. Der
Temperaturkoeffizienten o und damit die Anderung der Zener-Spannung wird absolut und relativ:

gt AUz L10)mVI e 10K
U, AT 151

VK
AU,

AU, = oU ,AT = KmVy
’ ‘ AT

AT = 2(373 -300)| —— |=730mV
1 K

AU, _0.73 [K} — 0.04866...2 4.86%
U, 15|V

1.10.5 Bauformen und Eigenschaften
Zener-Dioden werden praktisch ausnahmslos nach JEDEC-Norm bezeichnet und fiir kleine
Leistungen im Allglasgehiduse DO-35, DO-41, Kunststoffgehduse DO-7 oder SMD gefertigt.

Die Zener-Spannungen werden in E24-Abstufung und fiir Kleinleistungsbereich in zwei
Leistungsklassen (0.4W, 1W) angeboten. Fiir Leistungsanwendungen werden auch Z-Dioden mit
hoheren Verlustleistungen hergestellt (bis P, > 100W).

Um die verschiedenen Z-Dioden beziiglich Toleranz und Spannungen voneinander unterscheiden zu
konnen, wird die Typenbezeichnung des Grundtyps (Bsp: BZX85) durch eine Zusatzbezeichnung
erweitert. Diese Zusatzbezeichnung wird durch einen Schrigstrich abgetrennt. Der erste Buchstabe
definiert die Toleranz, die restliche Information verkorpert die Zener-Spannung:
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Toleranzen:
B=2%
C=15%
D=%10%

Bsp.: BZX85/C5V6
Liegt die Zener-Spannung zwischen zwei ganzen Zahlenwerten, so wird das V an Stelle des Komma
gesetzt.

Beispiel 1.19: Eigenschaften einiger gdangiger Zener-Dioden.

Nachfolgend eine tabellarische Ubersicht der Eigenschaften einiger Zener-Dioden: (nach Datenblatt)

Typ U, [V] r, [Q] I, [mA] AU /A, [mV/K] P, [W] Gehiuse
BZX79 /C 2V1 2.7 75 5 -2 0.5 DO-35
BZX79/C 6V8 6.8 6 5 -2.3 0.5 DO-35
BZXS85/C 6V8 6.8 3.5 35 1.3 1.3 DO-41
BZX85/C33 33 45 8 24.8 1.3 DO-41
1N829 (Ref.-Diode) 6.2 15 7.5 0.5 0.4 DO-35

1.10.6 Zusammenfassung:

Zener-Dioden

Echte Zener-Dioden sind hoch dotierte Dioden mit Dotierungsdichten = 10"cm™. Der Durchbruch
findet aufgrund des Tunnel-Effektes statt, der bei einer Feldstirke E<10°Vem'™ iiber der Sperrschicht
einsetzt. Die Sperrschicht ist extrem diinn und liegt in der Gréssenordnung von 0.5-10° cm.

Aufgrund der fiir den Tunnel-Effekt erforderlichen hohen Dotierung konnen Zener-Dioden nur bis
etwa 5..7V gefertigt werden. Zener-Dioden hoherer Spannung sind daher Avalanche-Dioden. Der
Zener-Knick (Stromanstieg beim Durchbruch) ist weniger steil als bei einer Avalanche-Diode.

Der Temperaturkoeffizient des Zener-Effektes ist negativ.

Avalanche-Dioden

Der Durchbruch erfolgt aufgrund eines Stossionisationseffektes. Avalanche-Dioden sind etwas
schwicher dotiert und werden fiir Durchbruchspannungen von 5V..ca. 600V gefertigt. Sie haben einen
ausserordentlich steilen Stromanstieg im Durchbruchbereich.

Der Avalanche-Effekt ist beziiglich Durchbruchspannung temperaturabhéngig mit positivem TK. Eine
Z-Diode zeigt einen minimalen Temperaturkoeffizienten bei U,=7V, da sich hier Zener- und
Avalanche-Effekt im Temperaturkoeffizient gegenseitig aufheben.

Fiir Stabilisierungszwecke eignen sich Z-Dioden mit Spannungen zwischen 5..6V am besten, da sie
einerseits den kleinsten Zener-Widerstand haben und andererseits den kleinsten Temperatur-
koeffizienten aufweisen.

Zener- und Avalanche-Dioden rauschen beim Durchbruch ausserordentlich stark (typisch einige 10uV,
AV-Dioden bis einige mV), vor allem bei kleinen Stromen. Deshalb werden Z-Dioden auch als
Rauschquellen verwendet. Sie erzeugen ein sauberes Rauschspektrum bis in den GHz-Bereich.
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1.10.7 Anwendungen

Zener-Dioden werden vorwiegend zur Spannungsstabilisierung fiir Gleichspannungen eingesetzt. Sie
erlauben mit einfachen Schaltungen das Erzeugen stabiler, weitgehend belastungsunabhingiger,
Gleichspannungen.

Weiter werden Z-Dioden zur Begrenzung von Spannungen, sowie in seltenen Féllen zur DC-maéssigen
Potenzialverschiebung eingesetzt.

Typische Grundschaltungen:

Spannungsstabilisierung Begrenzerschaltung (Clipper)
R
R o O
o—"_—+—+—°0 SZ
U,+Up
Uin Uou‘
U /N Ua /N
oO——F-——O0 oO——F——FO0

Die Thematik der Spannungsstabilisierung mit Zener-Dioden wird in den folgenden Kapitel eingehend
behandelt.

1.11 Spannungsstabilisierung

Die Spannungsstabilisierung bezweckt das Konstanthalten einer Spannung bei sich dndernden
Einflkussgrossen wie Last, Eingangssspannung und andere. Die Stabilisierung kann entweder mit
diskreten Zener-Diodenschaltungen oder mit ICs erfolgen. Die integrierten Spannungsregler sind
sicherlich die modernere Losung, wenn auch nicht immer die Bessere.

1.11.1 Spannungsstabilisierung mit Zener-Dioden

Die Grundschaltung fiir eine einfache Spannungsstabilisierung einer Z-Diode ist die Parallelschaltung
der Diode zur Last (R, ). Aufgrund der relativ konstanten Zener-Spannung U, ist auch die Spannung an
der Last konstant, auch wenn der Strom /, durch die Last verdndert wird.

R
Vol

O— >
lz I Bild 1.36: Grundschaltung der Zener-Diodenstabilisierung.

Ve ZS R | Usl: Die Zener-Diode wird parallel zur Last R, geschaltet.

O

Im Extremfall bei /,=0 fliesst der gesamte Strom I durch die Zener-Diode. Deshalb hat die
Parallelschaltung zur Last einen schlechten Wirkungsgrad und eignet sich nicht fiir Schaltungen mit
grossen Ausgangsstromen. Zur Stabilisierung von Spannungen bei kleineren Stromen ist sie jedoch
sehr gut geeignet.
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1.11.1.1 Bestimmung der Stabilisierungseigenschaften

Wir bestimmen wie gross die Anderung der Ausgangsspannung AU, wird, wenn sich der
Ausgangsstrom /, oder die Eingangsspannung U, dndert. Man driickt die Giite der Stabilisierung iiber
den Stabilisierungsfaktor S aus. Er besagt als relative Grosse wie sich Anderungen der Eingangs-
spannung auf die Ausgangsspannung auswirken.

Zur Analyse benutzen wir die Grundschaltung und arbeiten mit einem Knotenansatz:

I=1,+I, = —U"’R_ Yy

(1.84)
Wir formen nach der Eingangsspannung U, um und erhalten:

Up=U,+RyI;+RyI; (1.85)
Wir bilden Differenzen und erhalten die Eingangsspannungsdifferenz AU :

AU, =AU, +R,Al, + R,Al, (1.86)

Wir setzen nun fiir A, nach dem ohmschen Gesetz AU,/ r, ein.

AU, = AU,(1+R—VJ+RVAI,_
I (1.87)

Nun konnen wir untersuchen, wie sich die Schaltung bei Anderungen des Laststromes 4/, und

Eingangsspannungen AU, verhilt. Wir erhalten die Anderung der Ausgangsspannung durch

Umformen von Gl. [(1.87)

AU, =AU, =—"2_ AU, - Ry Al

r,+Ry, r,+R, (1.88)
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1.11.1.2 Stabilisierung von Eingangsspannungsanderungen

Wir benutzen Gl. (1.88)|und setzen fiir die Laststroméinderung AI,=AU /R, ein. Wir erhalten dann die
Anderung der Zener-Spannung in Abhingigkeit der Eingangsspannungséinderung:

AU, =AU, =——2 AU, -2 By pyp
- 1, +R, " r,+Ry R, ‘ (1.89)
Nun fassen wir AU, zusammen und erhalten :
_ _ r, AU _ Iz
AU, =AU, = r,R,) R, AU Anderung der Zener-Spannung
1z + Ry + / beziiglich der (1.90)

Eingangsspannungsdnderung
Die Vereinfachung gilt wenn r, << R, ist.

Die Stabilisierung wird also umso besser, je kleiner der Zener-Widerstand r, ist und je grosser der
Vorwiderstand R, ist.

Ublicherweise benutzt man den Stabilisierungsfaktor S. Er besagt um welchen Faktor die relativen

Schwankungen der Eingangsspannung AU,/U, reduziert werden:

AU,

g=_Ur (1.91)
AU,

eingesetzt in @. i1 .90% erhalten wir den Stabilisierungsfaktor § fiir die einfache Parallelstabilisierung:

12
r, +Ry| 1+ -2
’ [ [&ﬂﬂﬂ_vﬂ

Iz Up. r, Ug

S =

Stabilisierungsfaktor $ (1.92)
(Einfache Parallelstabilisierung)

1.11.1.3 Stabilisierung von Laststromdnderungen

Wir untersuchen, wie sich Anderungen des Laststromes Al, auf die Ausgangsspannung U, auswirken,
unter der Voraussetzung, dass die Eingangsspannung U, konstant bleibt.
Aufgrund der konstanten Eingangsspannung wird AU, = 0 und wir erhalten durch Einsetzen in GI. (1.89):

Ry

AU, =AU, =- Al, =-r,Al,

r, + Ry,

Die Vereinfachung gilt wenn r, << R, ist. (1.93)

Das negative Vorzeichen besagt, dass bei positiver Laststromédnderung eine negative Ausgangs-
spannungsdnderung erfolgt. Auch hier gilt grundsétzlich je kleiner der Zener-Widerstand der Diode ist,
umso besser ist die Stabilisierung.
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Die Stabilisierungsschaltung stellt eine Spannungsquelle mit relativ geringem Innenwiderstand dar.
Der Ausgangswiderstand der Schaltung wird demnach:

_4u,
du,,

AU,

- __ 7Ry (1.94)
AU,

= :rl
r, +R,

T4

AU =0 AU =0
Mit geeigneter Wahl von Zener-Dioden sind Ausgangswiderstdande im Ohmbereich und demzufolge
eine gute Stabilisierung gegeniiber Lastschwankungen erreichbar. Besonders Zener-Dioden mit
Spannungen um 6..7V eignen sich hierzu hervorragend. Sie weisen einerseits den kleinsten
Temperaturkoeffizienten auf und haben auch einen kleinen dynamischen Widerstand.

Sollen nun héhere Spannungen als =6V mit einem guten Temperaturgang und kleinem r, stabilisiert
werden, so ist vorteilhaft die Zener-Spannung aus einer Serieschaltung einzelnen Zener-Dioden zu
=6V zusammenzusetzen. Die Serieschaltung weist in der Regel wesentlich bessere Eigenschaften
beziiglich 7, und Temperaturgang auf.

Beispiel 1.20: Zener-Dioden Parallelstabilisierung.

Vergleichen Sie die beiden nachfolgenden Schaltungen beziiglich ihren Spannungsstabilisierungs-
eigenschaften S und r,. Bestimmen Sie insbesondere die Anderung der Ausgangsspannung AU ,, wenn
sich der Laststrom von SmA auf 1mA &ndert.

Schaltung 1: Schaltung 2:
Ry Ry

1K 5mA 1K D 5mA
1
D iy
U 1
25V ZS 15V Rl U 25V Rl
DZ
N

C

Fiir die Schaltung 1 erhalten wir:

1, :M_]L :£_5.10*3 |:K—A:|:5mA
R, 1K Q

s =258 (Bild 1.33)

r 25
rz+Rv(1+Z] 25+1K(1+)
R
S = ) Us _ 3000/ 15 [Q_V} =248
r, U, 25 25 Qv
ry=ttf 21K [QQ} 24390
r,+R, 25+1K| Q
AU, =AU, =-r,-Al, =-2439-(5-1) [QmA]=-97.56mV (0.65%)

Fiir die Schaltung 2 wird:
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R, 1K
Trisma =4Q  (Bild 1.33)

r, 8
rz+Rv[1+‘J 8+1K(1+)
R
§= 1)U _ 3000 15 [QV}:%B
r, Uy 8 25 Lav
ro=tee 81K [99}7.949
r,+R, 8+1K Q

AU, =AU, =—r,-Al, ==794Q-(5-1)-107 [QA]=-0.03176V  (0.212%)

Wir sehen, dass in Schaltung 2 eine wesentlich bessere Stabilisierung gegeniiber Lastdnderungen
erfolgt. Deshalb werden oft hohere Zener-Spannungen aus Kombinationen von Zener-Dioden um 7V
erzeugt.

1.11.2 Dimensionierung von Parallelstabilisatoren

Randbedingungen:

Bei der Dimensionierung einer Stabilisierungsschaltung muss beachtet werden, dass durch die Zener-
Diode dauernd ein Strom 7, fliessen muss.

Kritische Fille sind hierbei, wenn bei maximaler Eingangsspannung U
minimal wird. Dann erreicht der Zener-Strom ein Maximum 7,
fiir die Diode bleiben (P, darf nicht iiberschritten werden).

Andererseits muss bei minimaler Eingangsspannung U, . und maximalem Laststrom immer noch ein
minimaler Zener-Strom [, . fliessen. Als kleinsten Strom kann ein Richtwert von 0.1/, _angenommen
werden.

e gleichzeitig der Laststrom
und muss innerhalb des Grenzwertes

Ferner sollte der Zener-Strom nicht zu klein gewihlt werden, da sonst der Zener-Widerstand schnell
ansteigt und sich die Stabilisierungseigenschaften stark verschlechtern.

Zur Erzielung eines guten Stabilisierungsfaktors sollte U, moglichst gross sein und R, ebenfalls. Das
hat natiirlich den Nachteil, dass bei grosseren Ausgangsstromen U, sehr gross wird und eine
betrdchtliche Verlustleistung in R, umgesetzt wird. Als Kompromiss wédhlt man U, etwa 2U,,.

Dimensionierungsformeln:
Den Vorwiderstand berechnen wir durch Umstellen von GI.

RV < R\/max :M (1 95)
L+ Lz Vorwiderstand R, fiir einfache Z- 1.96)
R, 2 Ry, =m0 Dioden Stabilisierung -
[Lmin + [Zmax
Zmax = Yime =Uz I,... (Kontrolle) (1.97)
RV

Der zu wéahlende Vorwiderstand R, liegt im Bereich R, ,..R
Strom I, _zu gross bei minimalem Lasstrom /
Eine Kontrollrechnung fiir 7

Zmax

v Wird R, unterschritten, so wird der
... » 50 dass die Zener-Diode iiberlastet werden kann.
empfiehlt sich in jedem Fall.
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Beispiel 1.21: Dimensionierung einer Parallelstabilisierung mit 1.3W Z-Diode.

Dimensionieren Sie eine einfache Stabilisierungsschaltung nach Bild 1.36jund den Anforderungen:
U=U=12Vund [, ,=0mA,I, =30mA,I, =0.11, .Die Eingangsspannung U, schwanktum *20%.

L) = P VA _ 16833,
u, 12V
Up, =2U, =24V 1, =011, =1083mA
UEmin = UEtyp ' (1 - 5) = 24V 08 = 19,2V
UEmax = UEryp ' (1+ 5) =24V -12 =288V
— 192-12 _
Ry = Ypmn =V, _ 19 __ 176.33Q (Maximalwert)
I, ..+1,. 30+1083 mA
- 288—-12 o
Vmin — Ubm =Yy = 88 4 =15507Q (Minimalwert)
It 0+10833 mA
I, . = M_ I, = M =108.33mA = P, =13W
Ry in 15507 Q

1.11.2.1.1 Doppelte Stabilisierung
Eine wesentliche Verbesserung des Stabilisierungsfaktors kann durch eine doppelte Stabilisierung
erreicht werden:

Ru I, lp Ry ‘
C I: |
Lz e L Bild 1.37: Doppelte Stabilisierung mit zwei Zener-Dioden.
U,
EJ o ZSleu . ZS R | Uplz Das Folgeglied D, R, profitiert hier von einer bereits stabilisierten
Spannung. Dadurch wird die Stabilisierung wesentlich verbessert.

In dieser Schaltung werden zwei Stabilisierungsglieder hintereinander geschaltet. Das nachfolgende
Stabilisierungsglied R, /D, profitiert hier von der bereits vorstabilisierten Spannung durch R,,/D,.

Der resultierende Stabilisierungsfaktor und die Ausgangsspannung werden fiir diesen Fall:

Ty F
AU, =TT Ay
! vi 2 ! (1.98)
G R RLU, L
71 Tz Up (1.99)

Die doppelte Stabilisierung mit Zener-Dioden wird hier nicht mehr néher untersucht. Fiir hohe
Anforderungen an die Stabilitit setzt man heute einfacher einen integrierten Prézisions-
spannungsregler ein.
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1.11.3 Begrenzerschaltungen

Begrenzerschaltungen (Clipper) dienen zum spannungsmaissigen Begrenzen. Praktische Anwendungen
sind meist das Begrenzen von Wechselspannungen in ihrer Amplitude um so nachfolgende Stufen
beziiglich Uberspannung oder Ubersteuerung zu schiitzen. Eine einfache Realisation des Begrenzers
mit zwei Zener-Dioden ist:

Ue
Ry Ugs—
— O— v A /Q\
t

l AV l L “’
Ue u R !
DZZE ﬁ v Bild 1.38: Prinzipschaltung des

O~ Spannungsbegrenzers mit zwei Zener-Dioden.

Wihrend einer Halbwelle arbeitet jeweils eine Diode in Durchlassrichtung, wihren die andere Diode
in Sperrichtung betrieben wird. Beim Erreichen der Zener-Spannung beginnt der Begrenzungsvorgang.
Somit wird die Ausgangsspitzenspannung:

U, ,=U,+U,=U,+0.7V (1.100)

1.12 Tunnel-Dioden

Tunnel-Dioden sind im Prinzip entartete Halbleiter. Durch iibermissig starke Dotierung (N> 10" cm™)
hat die I/U-Kennlinie keinen charakteristischen exponentiellen Verlauf mehr. Sie zeigt im
1.Quadranten ein lokales Maximum (Hdckerstrom), dem ein lokales Minimum (Talstrom) erreicht um
dann exponentiell anzusteigen:

I/U-Kennlinie einer Tunnel-Diode

lp

Héckerstrom
/

/Talstrom
Up Bild 1.39: 1/U-Kennlinie einer Tunnel-Diode.

Die negative Steigung in der Kennlinie verkorpert einen negativen Widerstand zwischen Hocker- und
Talstrom. Dieser negative Widerstand kann dazu benutzt werden um beispielsweise Schwingkreise zu
entddmpfen oder Oszillatorschaltungen mit wenigen Elementen zu realisieren.

Trotz der interessanten Eigenschaften der Tunnel-Dioden haben sie heute keine praktische Bedeutung
mehr. Sie wurden nie in grossen Stiickzahlen gefertigt, was sie recht teuer machte. Ausserdem sind
Schaltungen (Oszillatoren) mit Tunnel-Dioden nicht gerade stabil. Als sehr schneller Schalter wurden
sie jedoch ofter eingesetzt. Heute sind Tunnel-Diodenschaltungen durchwegs durch Transistor-
schaltungen ersetzt.
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1.12.1 Theoretische Grundlagen

Bei einer normal dotierten Diode (N=10" cm™) betrdgt die Diffusionsspannung U, =0.7V fiir Si und
U, 0.3V fiir Ge. Diese Werte sind kleiner als die Bandabstéinde des Halbleitermaterials (Ge=0.75V
und Si=1.1V). Erhoht man die Dotierung stark (N=10" cm™) wird die Diffusionsspannung schliesslich

grosser als der Bandabstand AW.

Die Sperrschicht wird unter diesen Bedingungen dusserst diinn und die Feldstidrke tiber dem PN-
Ubergang wird nach Gl. {1.80)[> 10° Vem''. Diese Feldstirke reicht fiir den Tunneleffekt aus.

Wir betrachten dieses Phiinomen konkret am Zahlenbeispiel:

Eine sehr hoch dotierte Si-Diode mit N=N,=N,=3-10" ¢cm™ hat die Diffusionsspannung U,
Sperrschichtdicke d, und Feldstirke E iiber dem PN-Ubergang:

20 \2 3
U, =0, Nl =26mmn[%J {V.ln[cmz ﬂ 123

cm’

i

-14 20 6
d, = \/M|Un|: \/2 88410 " 12:6-107 ;555 Nngv}ssormhm

gN 4N 1.6-107" .(3 . 1020)2 AsVcecmem

2
U U.laN N 1.233-1.6-107"-(3-10% 3
=l _ | UblaNAN, :\/ — ( Zg VVemASeM” |_373.10°V /em
d 2e(N,+N,) 2-884-10.12-6-10 Ascm

Durch die dusserst diinne Sperrschicht d=3.3 10" cm wird bereits ohne dussere Spannung U die
Feldstidrke E unter diesen Verhéltnissen so gross, dass ein Tunnel-Effekt einsetzt. Dieser Tunnel-Strom
wird nach dem jap. Entdecker Esaki auch Esaki-Strom genannt.

Im Ruhezustand (ohne dussere angelegte Spannung) kompensieren sich Zener-, Esaki-, Diffusions-
und Sperrstrom durch die Diode:

L=Ip+1pu —1;—1zs=0 (1.101)
Niaherungsweise kann nach [1] die I/U-Kennlinie fiir eine Tunnel-Diode beschrieben werden:

— 3 U:Spannung iiber der Tunneldiode
IT(U)=£1’p—qU(A qu) ;(USlA) p.. ..g (1.102)
4 A q A:Bénderiiberlappung

Im Bereich U > lA gilt die normale Shockley-Gleichung.
q

In Sperrrichtung wichst bei einer Tunnel-Diode der Zener-Strom steil an, sodass der Zener-Strom den
Sdttigungssperrstrom bei weitem liberwiegt. Somit sperren Tunnel-Dioden im Gegensatz zu normalen
Dioden in Sperrrichtung nicht. Sie wéiren daher beispielsweise fiir eine Gleichrichteranwendung
ungeeignet.
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1.13 Backward-Dioden

Backward-Dioden sind ebenfalls hoch dotierte Si- oder Ge-Dioden. Sie sind schwécher dotiert als
Tunnel-Dioden, aber stiarker als Zener-Dioden. Dadurch weist die Backward-Diode wie die Tunnel-
Diode keine Sperrcharakteristik in Riickwartsrichtung auf. Im Vorwértsbetrieb zeigt sie aber im
Gegensatz zur Tunnel-Diode praktisch keine Hocker mehr:

Io [mA]
1.0
0.8
0.6
2
0.4 /
0.2 1
— Us[V]
0|3 -0]2 -0}1 01 02 03 04 05
/ 0.5
/ 1.0 Bild 1.40: Kennlinie einer Backward-
/ -1.5 Diode.
2.0 1: Esaki-Strom
3 25 2. Diffusionsstrom
3. Zener-Strom
3.0

Die Backward-Diode wird vor allem als Gleichrichterdiode fiir kleinste Wechselspannungen im mV-
Bereich benutzt. Die Gleichrichtung erfolgt an der steilen Riickwértskennlinie. Allerdings darf die
Spitzenspannung ca. 0.4V nicht iiberschreiten, da sonst die Diode auch in Vorwértsrichtung zu leiten
beginnt.

Die Backward-Diode ist bis zu hochsten Frequenzen (>10 GHz) einsetzbar, weil der Tunnel-Strom
kein Diffusionsstrom ist und in der diinnen Sperrschicht praktisch keine Minoritédtstragerspeicherung
auftritt. Ausserdem lduft der Tunneleffekt praktisch mit Lichtgeschwindigkeit ab. Somit werden diese
Dioden vorwiegend fiir Detektoren und Mischer im Hochstfrequenzgebiet eingesetzt.

Backward-Dioden sind sehr teuer und werden zunehmend durch Schottky-Dioden ersetzt (sog. Zero-
Bias Schottky-Dioden). Sie haben etwa vergleichbares Hochfrequenzgleichrichterverhalten, weisen

aber eine hohere Sperrspannung und geringeres Rauschen auf.

Weil die Backward-Diode eine HF-Diode ist, wird sie in ein kapazitdts- und induktivitdtarmes
Koaxialgehiuse eingebaut. Der elektrische Anschluss erfolgt tiber die Bandanschliisse:

«% Schaltzeichen

3.2mm
o emm
v —K Gehause (Seitenansicht) .
A: Anode Bild 1.41: Schaltsymbol und Gehédusebauform einer
— | : Keramikgehause .
K: Kathode Backward-Diode.
—A
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1.14 Vergleich der Kennlinien unterschiedlich dotierter Dioden
Interessant ist eine Gegeniiberstellung unterschiedlich dotierter Dioden. Man erkennt dabei
eindriicklich, dass mit steigender Dotierung die Sperrwirkung in Riickwértsrichtung abnimmt, bis sie
schliesslich bei ca. N=10"cm™” ganz verschwindet. Bei noch hoherer Dotierung beginnt die
Exponentialkennlinie in Vorwértsrichtung zu entarten:

Tunnel-Diode Backward-Diode Zener-Diode Avalanche-Diode
N =102cm? N =10'%cm? N =10'écm3 N =10"7..10%6cm?3

Bild 1.42: I/U-Kennlinien unterschiedlich stark dotierter Dioden.

1.15 Metall-Halbleiter-Uberginge

Wir betrachten nachfolgend Dioden deren Sperrschicht durch einen Metall-Halbleiter-Ubergang
gegeben ist. Diese Dioden weisen eine Reihe spezielle Eigenschaften auf. Dioden mit Metall-
Halbleiter-Uberginge haben sehr kurze Schaltzeiten und eignen sich deshalb fiir
Hochfrequenzanwendungen.

Der klassische Vertreter der Diode mit Metall-Halbleiter-Ubergang ist die Ge-Spitzen-Diode. Der
neuere Typ wird mit den Schottky-Dioden in Si- oder GaAs-Technologie représentiert.

1.15.1 Metall-Halbleiterkontakt

Metall-Halbleiteriiberginge kommen in Halbleiterbauelementen in vielféltiger Form vor. Fiir die
elektrischen Eigenschaften dieses Kontaktes ist aber von Bedeutung, welche Materialien miteinander
verbunden werden.

Bei einer Flachenkontaktierung ist das Metall in der Regel Aluminium. Es wird durch Aufdampfen
aufgebracht. Bei Drahtkontaktierung, die durch Aufschweissen geschieht, wird Gold oder Aluminium
verwendet.

Si-N
SiN+ Schematischer Aufbau eines Metall-
K Halbleiterkontaktes.

Zur normalen Kontaktierung (sog. Bondung) eines Chips mochte man einen moglichst niederohmigen,
sperrschichtfreien Ubergang erhalten, wihrend man fiir eine Schottky-Diode einen Sperrschicht-
Ubergang mit einer genau definierten Diodenkennlinie erzeugen will.

Die Eigenschaften des Metall-Halbleiteriiberganges hingen davon ab, wie und wie stark das
Halbleitermaterial dotiert ist:
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Verarmungszone

Si n-Si n+-Si
1 1 1~
L L L
| | |
U U U
U,

Der Kontakt zwischen Aluminium und P-Silizium ergibt einen niederohmigen Kontakt, so wie es zum
elektrischen Anschluss eines P-Si-Gebietes wiinschenswert ist. In der Halbleitertechnik ist dies der
Standardkontakt zu P-Si. Wir erkennen in der I/U Kennlinie der beidseitig steile Anstieg fiir beide
Spannungspolarititen.

Bei einem Aluminium und N-Silizium Kontakt ergeben sich andere Verhiltnisse: Es bildet sich an der
Kontaktstelle eine Elektronenverarmungsschicht (Depletion-Schicht). Wir erhalten hier einen PN-
Ubergang und demzufolge eine klassische I/U-Diodenkennlinie. Dieser Metall-Halbleiter-PN-
Ubergang verkorpert das Prinzip der Schottky-Diode.

Ein Kontakt zwischen Aluminium und N+Silizium (hoch dotiertes N-Silizium) ergibt wiederum einen
niederohmigen elektrischen Kontakt. Durch die hohe Dotierung wird die Verarmungsschicht so diinn,
dass der Stromfluss durch den Tunnel-Effekt bestimmt wird. Fiir die Kontaktierung von N-Si mit Al ist
also stets eine Zwischenschicht mit N+Si notwendig, da sonst an der Kontaktstelle eine Schottky-Diode
entstehen wiirde.

1.15.2 Schottky-Dioden (Hot-Carrier-Dioden)

Schottky-Dioden sind Metall-Halbleiterdioden, die wegen des Metall-Halbleiteriiberganges sehr kurze
Schaltzeiten haben. Sie eignen sich besonders fiir den Einsatz in Impulsschaltungen, sowie im
Mikrowellenbereich. Schottky-Dioden sind heute die Nachfolger fiir Tunnel-. und Backward-Dioden.

Schottky-Dioden werden auch fiir Leistungsanwendungen gefertigt. Diese Dioden werden in
Schaltnetzteilen eingesetzt. Sie weisen deutlich niedrigere Flussspannungen und Schaltzeiten als
normale Fldchen-Dioden auf.

1.15.2.1 Kennlinie

Die Kennlinie der Schottky-Diode entspricht bis zu einer gewissen Grenze der idealen Shockley-
Diode. Formal wird die Kennlinie mit der bekannten Gleichung beschrieben:

U, I,.:Durchlassstrom
I, = IS[e”U'" - 1] I:Sattigungssperrstrom (1.103)
n:Emissionskoeffizient (= 1)

Der Emissionskoeffizient ("Dioden-Qualitdtsfaktor") ist bei Schottky-Dioden in der Regel bei n=1.
Dies fiihrt zu einem schnelleren exponentiellen Anstieg der Kennlinie und damit einer kleineren
Schwellenspannung U,. Normale PN-Dioden haben in der Regel Emissionskoeffizienten von ca. 1.5..2.

Ausgabe: 1998(l), G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 1-64
Mikroelektronik | Halbleiterdioden

Ip [MA]
1.0
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03 Bild 1.43: Typische 1/U-Kennlinie einer Schottky-Diode.

Bis zu einem Strom von ca. 10mA ist die Kennlinie fiir eine Kleinsignal-Schottky-Diode streng
exponentiell. Bei grosseren Stromen knickt die Kennlinie aufgrund des Bahnwiderstandes und der
Zuleitungswiderstidnde ab:

Ip [mA] AU=l, Ry

100

| /
0.1
0.01 / U V] Bild 1.44: Durchlasskennlinie einer Kleinsignal-
' 02 04 06 08 1.0 ° Schottky-Diode (HP 5082-2500).

Der differenzielle Widerstand wird wie bei einer normalen Fldchendiode bestimmt. Der
Bahnwiderstand R, kann im obigen Bild mit AU /I,=0.185V/66mA=2.8Q abgeschitzt werden.

1.15.2.2 Technologie und Aufbau

Auf ein hoch dotiertes n-Si-Plittchen (N=10" cm”)von ca. 0.5mm Durchmesser dampft man epitaxial
eine schwicher dotierte Schicht auf. Danach wird eine Matrix von Metallflichenelementen
aufgebracht:

Sio, ~ /Meta”
SiN \ [/
Si-N+ LY
Metall/ Bild 1.45: Aufbau der einer Schottky-Diode.

Die Epitaxie bezweckt das Aufwachsen eines monokristallinen Siliziumsubstrates mit einer
bestimmten Dicke und Dotierung. Diese Reaktion findet in einem Ofen unter einer
Schutzgasatmosphire bei ca. 1000-1200°C statt. Das Aufbringen der Metallmatrix erfolgt durch
Aufdampfen unter Vakuum mit Elektronenbeschuss oder fldchiges Aufdampfen im Vakuum mit
anschliessendem fotolithografischen Verfahren. Die Passivierung iiberzieht durch eine thermische
Oberflachenbehandlung den Chip mit einer SiO,-Schutzschicht.
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Die Eigenschaften der Diode (Hohe der Potenzialbarriere, Sperrstrom, Sperrschichtkapazitiat und
Durchbruchspannung) hingen von der Art des Metalls und der Geometrie der Flichenelemente ab.

Anschliessend wird der Chip auf den Fuss des Zufiihrungsdrahtes gelotet (Sn- oder AuSn-Lot) und auf
die Metallflichenmatrix wird ein Golddraht aufgeschweisst. Dabei verbindet sich i.a. nur eines der

Flachenelemente zu einer aktiven Diode. Die restlichen Dioden sind inaktiv.

KONTARTORART

_‘I-E‘l”'“._.i ""l”
Uvs Ay

37um i 054m

- S5il; [/ ~m
= 19 \ / . ,Ia.;rn I|'
b }' P TTTTTTT 7 7R | I Bild 1.46: Kontaktierung der Au-Si-Schottky-
r} [ './-1:‘”'”“5 in Diode mit einem Au-Draht.
Wl s YAl A

7 e Lo . "

] Dabei wird in der Regel nur eine Metallflache
EPITAXIALSCHICHT  SUBSTRAT n*-SILICIUM kontaktiert.
n-SILICIUM ARSEN-DOTIERT, -

0001 -cm Bild: [12]

Der kontaktierte Chip wird anschliessend hermetisch in ein Glas-, Keramik- oder Plastikgehiuse
gepackt:

6 5 Bild 1.47: Aufbau einer Schottky-Diode Glasgehiuse.
1 . .
A V 1Y /\V K 1: Diodenchip
A ) T 2: Metallpunktmatrix
4 @mzzmzﬂ\g N4 3: Lotkontakt
5 4: Zuleitungen (meist vergoldet)
5: Glasgehduse
o 38mm | 6: Golddraht

Fiir den Einsatz im Mikrowellenbereich wird die Diode in Koaxial- oder Stripline-Gehéuse eingebaut.
Dadurch werden wesentliche Verbesserungen beziiglich parasitdren Induktivitdten und Kapazitidten
erreicht. Auch SMT-Gehiduse (Surface Mount Technology) aus Plastik werden immer mehr eingesetzt.

SMT Stripline Koaxial

e

5005177

—
H:J.
-

Bild 1.48: Beispiel fiir Gehdusebauformen von Schottky-Dioden.

1.15.2.3 Anwendungen

Anfénglich wurden Schottky-Dioden vor allem fiir Modulatoren, Demodulatoren, Mischer und
Schalter bis in den GHz-Bereich verwendet.

Heute sind Schottky-Dioden relativ preisgiinstige Bauelemente und haben praktisch in allen Bereichen
die Spezialdioden wie Tunnel- und Backward-Dioden verdrdngt. Werden speziell hohe Anforderungen

an die Schaltzeiten gestellt, so wahlt man GaAs anstatt Si als Grundmaterial. GaAs-Dioden konnen bis
>10Ghz verwendet werden, kosten aber deutlich mehr als Si-Dioden.

Nachfolgend werden einige typische Anwendungen gezeigt:
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Klemmschaltung
Wird ein Signal kapazitiv gekoppelt, so geht die Gleichspannungskomponente verloren. Durch eine
Klemmschaltung kann diesem Signal wieder eine Gleichspannungskomponente zugefiigt werden:

C Ua

o, o 0 SN B Bl

o uﬁ\‘
t '®) v

t Bild 1.49: Klemmschaltung zur

OJ u u ‘ Wiederherstellung des DC-Bezuges.

Wiirde die Diode fehlen, so hitte das Ausgangssignal den Verlauf a). Durch die Diode wird der
Spitzenwert auf OV geklemmt (unter Beriicksichtigung des Spannungsabfalls tiber der Diode).

Sampling-Tor-Schaltung

Samplingschaltungen dienen dazu, um einen momentanen Wert einer Spannung zu speichern. Uber
einen kurzzeitigen Sampling-Impuls U, wird die Diode kurzzeitig leitend und der Kondensator C,
wird mit dem Momentanwert der Eingangsspannung geladen. Im Ruhezustand ist die Diode "offen",

also in Sperrichtung vorgespannt durch die Spannung U

-Upul:\f O—I I*E—O +Upis
Rs D,
o——3PH o

Eingang — Ausgang

=

Bild 1.50: Samplingschaltung mit Schottky-Diode.

BIAS®

Problematisch ist bei dieser einfachen Schaltung die fehlende Entkopplung von Ein- und Ausgang,
sowie der schlechte Wirkungsgrad wegen der Spannungsabfille iiber die Widerstidnde. Dies kann aber
durch Einsatz mehrerer Dioden gelost werden (2- und 4-Dioden Samplingschaltungen).

Verkiirzung von Transistorschaltzeiten

Der Betrieb eines Transistors als Schalter im Sattigungsbereich ergibt zwar schnelle Einschaltzeiten,
jedoch lange Ausschaltzeiten aufgrund der Ladungsspeicherung in der Basiszone. Die klassische
Methode die Schaltzeiten zu verkiirzen, ist zu verhindern, dass der Transistor iiberhaupt geséttigt
werden kann (d.h. U_, < 0 wird).

Eine wirkungsvolle Methode ist die Verwendung von Schottky-Dioden:

Bild 1.51: Verkiirzung von Transistorschaltzeiten mit einer
Folgeschaltung.

Mit den zwei Dioden wird verhindert, dass der Transistor
gesdttigt werden kann.

Durch die nichtlineare Riickkopplung zwischen Kollektor und Basis und den beiden Dioden wird
verhindert, dass der Transistor gesittigt wird und damit Ladungstriager in die dabei entstehenden
Diffusionskapazititen eingespeichert werden. Der Transistor behélt so kurze Schaltzeiten bei
gleichzeitig maximaler Aussteuerung.
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Mischschaltung

Schottky-Dioden eignen sich hervorragend fiir Mischschaltungen bis zu hochsten Frequenzen. Durch
die saubere Kennlinie der Diode produzieren Mischer mit Schottky-Dioden weniger unerwiinschte
Mischprodukte.

HF-Signal
0O _[-3dB Hybrid ; % é T I ZF-Verstarker
—_
Ostzillator ; ; J_
BN 1 Bild 1.52: Passiver Mischer mit Schottky-Dioden.

Die Mischschaltung erzeugt durch Uberlagerung des HF-Eingangssignals mit dem Oszillatorsignal im
3dB-Koppler an der nichtlinearen Kennlinie der Diode die entsprechenden Mischprodukte, die
hauptsichlich aus Summen- und Differenzfrequenzen bestehen. Das gewiinschte Mischprodukt
(Zwischenfrequenz) wird ausgefiltert und dem ZF-Verstdrker zugefiihrt.

1.15.3 Spitzendioden

Spitzendioden sind eine gidnzlich andere Gruppe Dioden deren Sperrschicht durch einen Metall-
Halbleiter-Ubergang dargestellt wird. Sie werden vorwiegend zur Gleichrichtung kleiner
hochfrequenter Wechselspannungen verwendet. Sie weisen sehr kleine Sperrschichtkapazitidten (ca.
0.1..1pF) auf. Spitzendioden werden auch heute noch in Ge-Technologie gefertigt und verwendet,
obwohl sie zunehmend durch Schottky-Dioden verdringt werden.

Normale Flachendioden weisen aufgrund der Sperrschichtflache relativ grosse Kapazitdten auf. Daraus
resultieren ungiinstige HF-Eigenschaften beim Einsatz als Gleichrichter. Damit die aktive
Sperrschichtfliche moglichst klein wird, wird bei der Spitzendiode der aktive Diodenquerschnitt klein
gehalten. Dies geschieht durch Aufsetzen einer zugespitzten Drahtspitze aus Gold (oder Wolfram,
Molybdin) auf ein N-leitendes Ge-Plédttchen. Durch einen Formierungsstromstoss wird die Drahtspitze
mit dem Ge-Plédttchen verschweisst und es entsteht eine Sperrschicht von etwa 15um Durchmesser.

/1 Bild 1.53: Aufbau einer Ge-Spitzen-Diode.
—"‘_ 1:Glasgehduse (DO-7)
Mﬂ 77777771 //Z 2: Drahtspitze aus Gold
4 7.3mm 3: Germanium-Plittchen
4: Lotstelle

1.15.3.1 Eigenschaften

Die Spitzendiode zeigt im Durchlassbereich keine saubere exponentiell verlaufende Kennlinie. Dies
gilt fiir den Durchlass-, wie auch fiir den Sperrbereich. Die halblogarithmische Darstellung zeigt eine
typische I/U-Kennlinie einer Ge-Spitzendiode bei zwei Temperaturen:

I [mA]
100

T=333)
10

Un V] 40 30 20 10

\/
01 02 03 04 05 IV

0.1

1.0

10

T Bild 1.54: I/U-Kennlinien einer Ge-Spitzendiode bei

100
I, [UA] verschiedenen Temperaturen.
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Wir erkennen im Durchlassbereich ein Abknicken der Kennlinie bei grosseren Stromen aufgrund des
Bahnwiderstandes. Der Sperrstrom erreicht keinen Séttigungswert, sondern steigt mit wachsender
Sperrspannung stark an.

Demzufolge haben Spitzendioden recht grosse Sperrstrome, typischerweise im uA-Bereich. Fiir die
Golddrahtdiode AA143 wird bei 333K /,=4uA bei U,=3V. Das Sperrverhalten von Spitzendioden ist
also relativ schlecht, verglichen mit Si-Flachendioden.

Die Sperrschichtkapazitit ist, konstruktiv bedingt, sehr klein und in der Grossenordnung von 0.1..1pF.
Wie bei den Flichendioden nimmt die Sperrschichtkapazitdt mit wachsender Sperrspannung ab:

C, [pFl
08

ol

0.4

0.2 \

Bild 1.55: Typischer Verlauf der Sperrschichtkapazitat
Un V] einer Ge-Spitzendiode.

1.16 PIN-Dioden

PIN-Dioden sind Dioden mit einer schwach dotierten Zone zwischen den stirker dotierten P- und N-
Zonen. Diese schwach dotierte Zone wird I-Schicht (Intrinsic) genannt. Sie ist aufgrund ihrer
schwachen Dotierung hochohmig.

| ps Ne |— Bild 1.56: Aufbau einer PIN-Diode.

Wenn man normalerweise von PIN-Dioden spricht, so versteht man PIN-Dioden fiir HF-
Anwendungen. Diese PIN-Dioden verhalten sich ab einer bestimmten Frequenz wie reelle
Widerstinde, deren Wert durch den Vorwirtsstrom gesteuert werden kann. So konnen auf einfache
Weise HF-Schalter, Abschwéicher und Modulatoren konstruiert werden.

Die andere Klasse der PIN-Dioden haben wir bei den Gleichrichterdioden kennen gelernt: Durch das
Einbringen der I-Schicht wird die maximal zuldssige Sperrspannung erhoht. Diese Typen werden hier
nicht mehr weiter betrachtet.

1.16.1 Funktionsweise

Im Vorwirtsbetrieb wird die I-Schicht mit Ladungstrégern tiberschwemmt. Sie Rekombinieren nach
einer gewissen Zeit in der I-Schicht. Die Rekombinationszeit hingt von der Geometrie der I-Zone,
besonders der Dicke, sowie der Dotierung der N- und P-Schichten ab.

Aus der Lebensdauer 7 der Minorititstriiger findet man nach [6] die zeitliche Anderung der
gespeicherten Ladung:
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dQ(l) Q(t)

=1,(1)- (1.104)
Soll nun das Verhalten der Diode ndher untersucht werden ist die Differentialgleichung zu lésen.
Dabei sind zwei Fille zu unterscheiden:

1. Fall: / := konstant
Wird zum Zeitpunkt ¢=¢, sprungartig ein konstanter Strom 0-> I, geschaltet, erreicht die Ladung nach
einer gewissen Zeit (einigen Zeitkonstanten 7) ihr Maximum Q, und damit die Diode ihre maximale

Leitfdhigkeit. Das Verhalten ist analog einer normalen PN-Diode.

2. Fall: /, ist mit einem Wechselstrom iiberlagert.
Ist der Vorwirtsstrom mit dem Spitzenwert i sinusformig moduliert, so wird die Stromfunktion:

I,.:KonstanteGleichstromkomponente )

N s ! A il
i () =1y +1p sin(ex) i:Wechselstromkomponente (iF <IF) ANV ANYAN (1.105)

ot

i

Damit wir die Differentialgleichung:

d ao
%"’@:HU)"‘%SIH(W) (1.106)

Die Losung fiir den eingeschwungenen Zustand mit tan¢ = ax lautet:

~ sin(ax—¢ 1.107
0.0)=1, (0 +i,r 2 =0) (1.107)
(2))
Hierbei sind fiir die weitere Betrachtung zwei Fille interessant:
a.) W<< l:
T R (1.108)

Der Phasenwinkel ¢ ist 0° und es gilt ndherungsweise: Q() = I,,7+i,7sin(x)
Die gespeicherte Ladung und somit die Leitfdhigkeit der Diode folgt genau den Schwankungen des
Durchlassstromes.

b.) a)>>l,resp. f>>L:
T 27r

Der Phasenwinkel ¢ wird 90° und fiir die Ladung gilt ndherungsweise: Q(¢) = [.T —l—Fcos(a)t) (1.109)
w

Die Schwankung der Ladung ist aufgrund der grossen Kreisfrequenz sehr klein geworden und der Wert
der Ladung wird praktisch nur noch durch den Gleichstromanteil /,7 bestimmt.
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1.16.2 Eigenschaften

Aus Gleichung (1 mfolgt dass oberhalb einer Grenzfrequenz f, der Durchlasswiderstand praktisch
konstant ist und nur vom Vorwirtsstrom /, abhédngt. Die vom uberlagerten Wechselstrom eingebrachte
Widerstandsdnderung ist Vernachlasmgbar.

10000
1000 =
g T 5082-300/1
2 1004
IS =
"
@ 1T
2 T
w 0=
T 508213041
1=
T —
01 e Bild 1.57: Widerstandskennlinie von PIN-Dioden.
0.001 0.01 0.1 1 10 100

HP 5082-3001, HP 5082-3041 (Hewlett- Packard)

Vorwartsstrom [mA]

Unterhalb der Grenzfrequenz verhilt sich eine PIN-Dioden wie eine normale Halbleiterdiode, d.h. ihr
Durchlasswiderstand sinkt mit steigendem Vorwirtsstrom /,.

Dir Grenzfrequenz kann mit der Zeitkonstanten T beschrieben werden. Brauchbar werden PIN-
Dioden fiir HF-Anwendungen ab etwa 10f:

fgz

27T

Diese Zeitkonstante T wird vom Diodenhersteller im Datenblatt spezifiziert. Typische Werte liegen im
Bereich von 30ns..500ns. Wir sehen nachfolgend einen Auszug aus einem Datenblatt fiir PIN-Dioden:

RF Current Controlled Resistor Diodes (@] HEWLETT
Electrical Specifications at T,-25°C PACKARD
. ; Maximum . G . Maximum
L Restiiar |- Madmun: | 21 el tme | UEREE
Carrier Breakdown Series Total 3 s
Part Lifetime Voltage Resistance | Capacitance Hme R - b B m)
Number 7 {ns) Var (V) Rs {02} Ct (pF) Min. Max. Min. | Max.
HPND-4165 | 100 (min) 100 s : 0.3 1100 | 1660 § 16 | 24 |
HPND-4166 | 100 (min) | 100 15 jo ek 830 | 1250 Ble
- 5082-3080 1300 (typ.) 100 25 04 1000 e
INS767" 1300 (typ.) 100 25 0.4 1000 : e :
5082-3379 | 1300 (typ.) 50 ; ; 04 : Rimia
5082-3081 | 2500 {typ.) 100 35 0.4 1500 e .
Test IF=50mA | Vp=Vps | [r=100mA | Va=50V lF=001mA | lg=1.0mA | Batch Matched at
Conditions | 1n =250 mA | Measure | F=100MHz | f=1MHz f = 100 MHz “Ie=20mA | lg=001mA . o )
In= 10 uA . f=100MHz | andioma | Bild 1.58: Daten einiger handelsiiblicher
| f=100MHz | PIN-Dioden fiir HF-Anwendungen.
*The TN5767 has the additional specifications: 7 = 1.0 psec minimum . . ,
IR = 1 uA meximum at VR = 50V Quelle: Microwave & RF Designer's
VE= 1V maximumat If = 100mA. Catalog, HP 1990-91

PIN-Dioden haben wegen der I-Schicht recht hohe Sperrspannungen um 50V-300V. Die maximale
Verlustleistung ist vom verwendeten Gehduse abhéngig. Diese liegen bei ca. 0.25W fiir Plastik-SMT
und bis zu SW fiir Dioden im Keramikgehéuse.

1.16.3 Anwendungen
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Serie-Abschwiicher:
Diese einfache Abschwécherschaltung verkorpert einen elektrisch einstellbaren HF-Spannungsteiler:

Regelstrom

O Bild 1.59: Einfacher HF-Abschwicher mit PIN-Diode.

Die Drossel L entkoppelt den HF-Zweig von der Gleichstromkreis. C, und C, dienen zur
gleichstrommassigen Entkopplung. Die Spannungsteilung findet iiber den HF-Widerstand der PIN-
Diode in Verbindung mit R statt.

Der Nachteil der Schaltung ist die nicht konstante Impedanz an Ein- und Ausgang. Dies fiihrt zu
Reflexionen, was in der Regel unerwiinscht ist.

T-Abschwicher:

Den Nachteil der nicht konstanten Impedanz vermeidet ein Abschwécher in T-Schaltung. Dazu werden
3 PIN-Dioden als T-Glied geschaltet und geeignet angesteuert. Die Schaltung ist hier mit der
Dreifachdiode BARG60 realisiert:

1k 1k

o | T
BAR61

—O12v

Bild 1.60: Verbesserte Abschwicherschaltung durch

U U Verwendung einer Dreifach-PIN-Diode.
E A
47k
=1n % o Diese Schaltung hat gegeniiber Bild 1.59 konstante Ein- und
—_— Ausgangsimpedanzen.

1.17 Kapazitatsdioden

Kapazititsdioden sind Dioden, bei denen die Spannungsabhingigkeit der Sperrschichtkapazitit gezielt
ausgenutzt wird. Sie verkorpern variable, spannungsgesteuerte Kapazitdten. Das Basismaterial ist
heute vorwiegend Silizium, fiir spezielle Anwendungen auch Gallium-Arsenid.

Kapazitidtsdioden werden hauptséchlich zur elektronischen Abstimmung von Schwingkreisen und
Phasenschiebern eingesetzt. Der Kapazititsbereich, welcher abgedeckt werden kann, liegt zwischen ca.
1..50pF, wobei jedoch das erreichbare Kapazitédtsverhéltnis C_, /C_. je nach Typ zwischen 3..10 liegt.

Kapazititsdioden haben in der Unterhaltungselektronik (Radio, TV) die Drehkondensatoren zur
Schwingkreisabstimmung vollstdndig verdridngt. Fiir Lang- und Mittelwellenabstimmung werden
spezielle Kapazitdtsdioden mit Kapazitédten bis zu S00pF hergestellt.
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1.17.1 Arbeitsweise

Mit steigender Sperrspannung wird die Trigerkonzentrazion am PN-Ubergang herabgesetzt und somit
der Abstand vergrossert. Dadurch verkleinert sich auch die Sperrschichtkapazitit. Bildlich kann man
aber die Wirkung der angelegten Sperrspannung so verstehen:

np
Peo Mo
\p 7
g g Niedrige Sperrspannung
e oo (Grosse Kapazitat)
X
di
np
ppo Nno
p f
Hohe Sperrspannung
4 (Kleine Kapazitat)
X

! dy Bild 1.61: Elektronen- bzw. Locherverteilung
AI I— n(x), p(x) fiir verschiedene Sperrspannungen.

Die Sperrschichtkapazitit wurde bereits mit Gl. {1.22)|beschrieben. Diese Formel kann vereinfacht
werden, wenn beiderseits gleich stark dotiert ist (N=N ,=N,):

qeN e:Dielektrizitdtskonstante e, - €,
CooA geN _ 4U U,:Sperrspannung (U, <0V)
ST 4uU, - U, U,y :Diffusionsspannung (1.111)
Upiy A:Sperrschichtfliache

Der Zihler der Gleichung [1.111)|stellt die Sperrschichtkapazitdt ohne Sperrspannung dar (U,=0V).
Fiir diese normierte Sperrschichtkapazitit schreiben wir C,, und erhalten die Formel fiir die
Sperrschichtkapazitit:

Cq,:Sperrschichtkapazitit bei U, =0V (1.112)
Upiy

Obige Formel gilt fiir eine abrupte Sperrschicht, d.h. die Dotierung dndert sprunghaft am pn-
Ubergang. In der Praxis spricht man von linearen, abrupten und hyperabrupten Ubergiingen:

P N P N P N

\'S w Na
0 X 0 X 0 N X
D
Np Np /
Bild 1.62: Dotierungsiiberginge bei

Linearer Ubergang Abrupter Ubergang Hyperabrupter Ubergang

Kaparzitdtsdioden,

Die Anderung der Sperrschichtkapazitit wird also bei gleicher Spannungsinderung umso grosser, je
grosser der Gradationsexponent wird.
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Die allgemeine Formel fiir die Sperrschichtkapazitdt wird dann unter Beriicksichtigung des variablen
Gradationsexponenten m:

C - Cq C,, : Sperrschichtkapazitit bei U, =0V
* u. Y m: Gradationsexponent . - (1.113)
N Allgemeine Formel fiir die
D

Sperrschichtkapazitat

Der Gradationsexponent wird fiir die verschiedenen Ubergiinge:

linear m=0.33
abrupt m=0.5
hyperabrupt m>(0.5 (Standardwerte: 0.75, 1.0, 1.25, 1.5)

Der Gradationsexponent wird hier im Skript mit m bezeichnet, wie er auch in den SPICE-Parameter
verwendet wird. Ublich ist auch das Symbol y. Der Gradationsexponent wird im Datenblatt der
Kapazitdtsdiode spezifiziert oder kann aus der C(U,)-Kennlinie bestimmt werden.

1.17.2 Eigenschaften und Bauformen

Kapazitdtsdioden werden praktisch ausschliesslich in HF-Schaltungen eingesetzt. Fiir niedrige
Frequenzen (< 100MHz) wird das DO-7 Glasgehéuse eingesetzt. Neuere Dioden werden praktisch
ausschliesslich in SMD-Gehéusen aus Plastik oder Keramik gefertigt. Diese Dioden sind bis in den
GHz-Bereich verwendbar.

Die minimale Kapazitidt wird bei der grossten Sperrspannung erreicht. Fiir Si-Kapazitédts-Dioden die
vorwiegend in der Unterhaltungselektronik eingesetzt werden ist U, _ca.30V. Sonderdioden haben
max. Sperrspannungen 8V..90V.

Die maximale Kapazitit wird bei der kleinsten Sperrspannung erreicht. In der Regel wird U

ey YOI 3V
vom Hersteller vorgeschrieben, da nur innerhalb des Bereiches U, ..U, . die Daten fiir die Diode
spezifiziert sind.

Rmin’ Rmax

Zwei Beispiele fiir Kapazitidtsdioden aus der Unterhaltungselektronik:
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BB439

Die BB439 ist eine Kapazititsdiode fiir VHF-Schaltungen. Aus der Tabelle lesen wir die Werte fiir
Reststrom, Kapazititen C_, und C_ , sowie das Kapazitédtsverhéltnis. Den fiir das Ersatzschaltbild
wesentlichen Seriewiderstand ist ebenfalls spezifiziert, wie auch die Giite.

SIEMENS BB 430
——————— Diode capacitance Ct = f (Vr)
| f=1MHz
Silicon Variable Capacitance Diode !
Preliminary Data 6o BB 4% ‘ EHDO7C36
# For VHF tuned circuit applications |
@ High figure of merit CT
- [}
i
Electrical Characteristics
at Ta = 25 °C, unless otherwise specified.
Parameter Symbol Values Unit
min. typ. max.
Reverse current In nA
Va=28V - - 20
VrR=28V,Ta=60C - - 200
Diode capacitance, f=1 MHz Cr pF
Va= 3V 26 - 32
V=25V 4.3 - 6
Capacitance ratio, f= 1 MHz Cra/ Cres 5 - 6.5 -
VR=3V/25V
Capacitance matching ACT/Cr - - 3 %
Va=3V..256V,f=1MHz
Series resistance rs - 0.35 05 Q
£=100 MHz, C1 = 12 pF
Figure of merit 2] -
f= B0MHz, Va= 3V - 280 -
f=200MHz, Va=25V - 600 -
Bild 1.63: Datenblatt Kapazitdtsdiode BB439 (Auszug).
BB112:
.

Fiir Rundfunk-AM-Empfinger (Mittel- und Langwelle) werden spezielle Kapazitdtsdioden mit
grossem C, _(Ca. 500pF..600pF) gefertigt. Diese Dioden haben einen kleineren Sperr-
spannungsbereich von 1V..8V. Ein typischer Vertreter dieser Klasse ist die Diode BB12:

SIEMENS BB 112

Diode capacitance Cr = f (Vr)

Sillon Variable Capaciance Diode ] Q\

@
2
I~}

» For AM tuning applications ‘ \i § 600 l— 7 E"DOFOZ“
» Specified tuning range ‘ s c pF — ] I N
1..80V ' ) T — #4, » ] :

I ! !

\ 500 - - N— NIl
Electrical Characteristics L_:]L:g \ —
at Ta = 25 C, unless otherwise specified. ; - BEHAY i ——J,»
Parameter Symbol Values Unit 400 ;—% : \\ *,__,,Jrq‘

i ‘ T \= Rl
min. typ. max.
Reverse current In nA E, ST SN F«{
va=10V - - 50 300 — | T K 1
Va=10V,Ta=60°C - - 200 T \ T rﬁj
- ] T

Dicde capacitance, f= 1 MHz Cr pF ’ Bl t \ f T
Va=1V 440 470 520 S0 T ‘ -
Ve=8V 175 - 34 — “ F, 11 N
Capacitance ratio Cr 15 - - - T JERNIA 1 _j
Va=1V/8V Cre [ lL,_f f X
Series resistance rs - 1.4 - Q 100 r_,,, IARSIF I
Va=1V,f=05MHz [ ]w ] ”‘ [ Q_,_‘
Q factor Q - 480 - - 1 RN N
Va=1V,f=05MHz 0\;,, T 1‘0 [ 1
Temperature coefficient TCe - 500 - ppm/K 10 10 vo1o
of diode capacitance — - VR
Va=1V,f=1MHz
Capacitance matching ACT - - 3 %
Ve=1..8V Cr

Bild 1.64: Datenblatt Kaparitidtsdiode BB112 (Auszug).
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1.17.3 Anwendungen

Kapazitdtsdioden werden hauptsédchlich zur Nach- und Abstimmung von Schwingkreisen verwendet.
Die Sperrschichtkapazitit bildet einen Bestandteil der Schwingkreiskapazitit, die iiber eine
Steuerspannung verdndert werden kann.

Die Grundschaltung fiir einen Schwingkreis mit Kapazititsdiodenabstimmung:

Us Ry Ce
o—+——]

L
D c 3L
ZXT Bild 1.65: Schwingkreisabstimmung mit
Kapazititsdiode.

Zur Abstimmung wird die positive Steuergleichspannung U, zugefiihrt. Der Koppelkondensator trennt
gleichspannungsmassig die Induktivitidt von der Kapazitidtsdiode. In der Regel wird der
Koppelkondensator so bemessen, dass er keinen frequenzbestimmenden Einfluss hat. Der
Vorwiderstand R, ist zur wechselspannungsmaéssigen Entkopplung des Kreises von der
Steuerspannungsquelle. Er wird so dimensioniert, dass die Steuerspannungsquelle den Kreis nicht
nennenswert beddmpft. Da kein Strom durch die Diode fliesst, sind Werte um 100kQ..MQ iiblich.

In obiger Schaltung wird die Resonanzfrequenz des Schwingkreises, wenn C, vernachléssigbar ist:

1 (1.114)

h 27, L (C+Cy)

Ein Nachteil dieser Schaltung ist, dass die Kapazitit nicht nur von der Steuergleichspannung
beeinflusst wird, sondern auch im Rhythmus der HF-Spannung schwankt. Dies fiihrt zu einer
Verzerrung des Signals iiber dem Kreis. Durch diese Verzerrung treten ausser Grundschwingungen
Oberwellen auf. Dieses Problem kann jedoch durch Einsatz von zwei Kapazititsdioden umgangen
werden.

Beispiel 1.22: Schwingkreisabstimmung mit Kapazititsdiode.

Ein UKW-Kreis soll mit einer Kapazitidtsdiode BB439 im Bereich 88-108MHz nach
abgestimmt werden. Der Abstimmspannungsbereich betrdagt 2V..8V.Man bestimme die Induktivitat
und den Kondensator C. Der Koppelkondensator C, sei gross gegeniiber C, sodass er in der Rechnung
vernachlidssigbar ist.

Vorgehen:
Wir bestimmen zuerst die Werte fiir die maximalen und minimalen Kapazitdten der Diode aus dem
Datenblatt: U, =2V C, =34pF, U, =8V C, . =17pF. Dabei entspricht 2V/34pF der Frequenz 88MHz

Stmin Smax Stmax

und 8V/17pF der Frequenz 108MHz.
Wir setzennun f, . und C, in GI. [1.114)lein und anschliessend f, _und C, . Wir erhalten zwei

re resmax Smin®

Bestimmungsgleichungen die nach L und C aufgeldst werden kénnen:

Smin

C= fri\'MinCSMax _ffzesMaxCSMin _ 1082 : 34 - 882 : 17 [MHZZ pF] _ 16 58 F
- 2 _f2 - 2 2 2 - — 4
ffre.\'Max f sMin 108 88 [MHZ ]

22 2 10_2
— 12 f]‘re.\'Mm fre.\'Ma,\ — 12 88 108 . _ 647nH
47" Coyar = Cspin 47 34=17 [pF-MHz"]
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1.18 Varaktordioden

Varaktordioden sind im Prinzip Leistungs-Kapazitdtsdioden. Die Verzerrungen, die beim Aussteuern
mit grosseren HF-Spannungen an einem Schwingkreis durch die nichtlineare Kapazitdtskennline
C=f(U) entstehen, werden hier gezielt ausgenutzt. Die entstehenden Oberwellen werden ausgefiltert
und man konstruiert auf diese Weise Frequenzvervielfacherschaltungen.

Eingang Ausgang
400MHz L, Gy L, L, C, 1200MHz

Bild 1.66: Frequenzverdreifacher mit
Varaktordiode.

Die Eingangsspannung (f,) wird in den Kreis C/L /C, eingespeisen. L /C. ist ein Idler-Kreis, der auf der
doppelten Eingangsfrequenz (2f,=f,) schwingt. Fiir eine Frequenzverdreifachung ist dieser Idler-Kreis
zweckmassig. In diesem Kreis und der Varaktor-Diode fliesst ein Strom mit der doppelten
Eingangsfrequenz. An der nichtlinearen Kennlinie der Diode werden dann beide Frequenzen gemischt
und mit dem Kreis L /C, mit der Resonanzfrequenz f,+f,=3f, ausgefiltert.

Der Widerstand R parallel zu Varaktor-Diode erzeugt die Vorspannung fiir die Diode. Typische Daten
des Wirkungsgrades sind ca. 50%..70%. So erhélt man bei SOW Eingangsleistung auf 400MHz ca. 30W
Ausgangsleistung bei 1200MHz.

Bild 1.67: Aufbau einer Varaktordiode:

: Metallkontakt (Anode)
P-Si-Schicht

: N-Si Schicht

N+ Substrat

: Metallkontakt (Katode)
: Metallbiigel

: Keramikkdorper

: Kupferanschliisse

: Diodenchip

O 0L W N =

Mit Varaktor-Dioden sind Frequenzvervielfachungen im Kleinleistungsbereich moglich. Die Varaktor-
Diode hat meist ein Koaxialgehéuse, das eine entsprechende Kiihlung im Betrieb ermoglicht:

1.19 Step-Recovery-Dioden

Step-Recovery-Dioden (SRD) werden auch Snap-Off- , Pulse-Snap-Dioden oder Snap-Varaktoren
genannt. Sie sind Speicher-Schaltdioden und werden zur Erzeugung von Impulsen im Subnano-
sekundenbereich verwendet.

Bei der Step-Recovery-Diode wird im Vorwirtsbetrieb im PN-Ubergang, wie bei einer normalen
Diode, eine Minoritétstragerladung eingespeichert, deren Grosse vom Vorwértsstrom /, abhéngt. Beim

Umpolen fillt aber der Ausrdumstrom nach Ablauf der Speicherzeit von seinem vollen Wert praktisch
abrupt (in ca. 0.1ns) auf null.

I
| Schaltzeichen
.
° ©opt
I Bild 1.68: Stromverlauf an einer Step-Recovery-

Tt Diode und Schaltzeichen.
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Eine wichtige Anwendung von SRD ist die Verbesserung der Anstiegszeit (sog. "Aufsteilen") von
Impulsen. So konnen mit einer geeigneten Diodenschaltung ein Rechteckimpuls von 10ns Anstiegszeit
auf etwa 0.1ns aufgesteilt werden. Ferner konnen SRD fiir Rechteckgeneratoren und Frequenz-
vervielfacher benutzt werden.

Detaillierte Information zu Aufbau, Arbeitsweise und elementarer Schaltungstechnik sind z.B. in [6] zu
finden.

1.20 Gunn-Dioden

Gunn-Dioden werden ausschliesslich zur Erzeugung von Mikrowellen benutzt. Eine Besonderheit ist,
dass die Gunn-Diode keine Sperrschicht besitzt, sondern nur unterschiedlich hoch dotierte N-Zonen:

KN+ N | N+ ]A Bild 1.69: Zonenfolge einer Gunn-Diode.

Die Schichtreihenfolge beginnt mit einer sehr hoch dotierten N-Schicht N++ (N=10"cm™). Darauf folgt
eine schwach dotierte Zone (N=10"cm™). Die Anode bildet eine mittelhoch dotierte Zone (N=10"cm™).

Bei der Gunn-Diode wird ausgenutzt, dass die Driftgeschwindigkeit der Elektronen ab einer
bestimmten kritischen Feldstidrke E nicht mehr steigt, sondern abnimmt. Dieses Phidnomen tritt nur bei

einigen Halbleitern auf, so bei GaAs.

Der differenzielle Widerstand einer Gunn-Diode zeigt in einem bestimmten Bereich einen negativen
Wert. Deshalb hat die Gunn-Diode eine dhnliche Kennlinie wie eine Tunnel-Diode.

Weitere Aspekte der Gunn-Diode werden hier nicht weiter betrachtet.
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1.21 Aufgaben

Fiir alle Aufgaben gilt, falls nicht anders vermerkt:
q=1.6 10" C

k=1.38 10" J/K

T=300K

Shockley-Dioden
1. Bestimmen Sie grafisch und formal die I/U-Kennlinie, wenn zwei Shockley-Dioden antiparallel
geschaltet werden: (I=10" A, n=1)

o

U

2. Bestimmen Sie grafisch und formal die I/U-Kennlinie, wenn zwei Shockley-Dioden antiseriell
geschaltet werden: (1=10" A, n=1)
u

3. Bestimmen Sie fiir die Diode 1N4148 die Spannung U, bei einem Strom /, von 10mA. Das Modell
ist am Ende der Aufgabenstellungen aufgefiihrt.

4. Bestimmen Sie den Spannungsbereich, der notwendig ist, um bei einer Diode 1N4148 den statischen
Widerstand R__=U,/I, in einem Bereich von 1Q bis IMQ zu variieren. (Verwenden Sie zur

stat

Rechnung das Modell am Ende der Aufgabenstellungen und benutzen Sie die Shockley-Gleichung)

5. Bestimmen Sie den Spannungsbereich, der notwendig ist, um bei einer Diode 1N4148 den
dynamischen Widerstand r,=dU,/dI, in einem Bereich von 1Q bis IMQ zu variieren. (Verwenden
Sie zur Rechnung das Modell am Ende der Aufgabenstellungen)

6. Skizzieren Sie in einer I/U-Kennlinie den Einfluss von R, indem Sie die Kennlinie einer idealen
Shockley-Diode mit der Kennlinie der Kombination R /Shockley-Diode vergleichen. Zeigen Sie die
Darstellung in logarithmischem und linearem Massstab.

o—+fifo

u

Reale Dioden
7. Welchen Temperaturanstieg AT ist notwendig, um den Sperrstrom einer Si-Diode um den Faktor
100 zu erh6hen?
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8. Bei welcher Spannung U, erreicht der Sperrstrom einer Ge-Diode 99% seines Sittigungswertes?

9. Die Vorwirtsspannung an einer Diode sei U, (t)=(0.3 + 0.06 cos wt) [V]. Bestimmen Sie die
Wechselstromkomponente des Diodenstromes i,,! Daten der Diode: I=10nA, n=1

10.Mit Hilfe einer Kapazitdtsdiode soll eine Diodenabstimmung fiir einen Radioempféinger realisiert
werden. Bestimmen Sie die notwendige Diodenspannung U,,, wenn der Kreis auf f,=100MHz

n’

schwingen soll. Die Kreisinduktivitét betrdgt 0.8 uH und die Sperrschichtkapazitét C, :

1-107"

C,=—— [F
T J1-0750, LF]

Die Schaltung ist als Parallelschwingkreis mit allen notwendigen Komponenten aufzuzeichnen.

Zener-Dioden
11.Bei einer Zener-Diode wird das Durchbruchphéinomen mit einer Diode nach GI. it den
Parametern 1,=880.5 10" A, n=1,1,,=16.748 10" A, U,,, = 4.3V und n,,=1.7936 modelhert

Zeichnen Sie den Graph der I/U-Kennlinie und werten Sie dabei besonders den Bereich des
Durchbruchs sorgfiltig aus.

12.Bestimmen Sie zu den Stabilisierungsfaktor S und den Ausgangswiderstand r,. Wir
benutzen zur Stabilisierung zwei in Serie geschaltete Zener-Dioden zu je 6V (6.2V), die einen
kleinen Temperaturkoeffizienten haben. Der Zener-Widerstand wird fiir beide Dioden gesamthaft
mit 3Q bestimmt.

Gleichrichterschaltungen

13.Ihr Studienkamerad behauptet: ,,Der Diodenspitzenstrom 7, _ist bei einem Einweggleichrichter

doppelt so gross wie bei einem zweipulsigen Gleichrichter®. Kontrollieren Sie den Wahrheitsgehalt

der Aussage indem Sie das Beispiel 1.15 verwenden und erweitern.

Diverses:

14.Eine Leuchtdiode (LED) besitzt einen grosseren Spannungsabfall im Durchlassbetrieb als eine
normale Si-Diode. Eine typische rote LED hat im Betrieb ein U,=1.6V. Die Lichtstirke [ ist direkt
proportional zum Durchlassstrom und lautet fiir eine bestimmte LED:

[ =401, [mcd] (Millicandela)

Bestimmen Sie den Vorwiderstand fiir eine solche LED, wenn Sie an einer Spannungsquelle U=5V
angeschlossen wird und mit 1mcd leuchten soll.
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15.Die Durchbruchspannung einer LED wird von den meisten Herstellern mit 3V garantiert. Da in
vorheriger Aufgabe die Quelle manchmal verkehrt angeschlossen wird, versucht man durch
Zuschalten einer Zener-Diode den Durchbruch zu verhindern. Es steht nun eine Z-Diode mit
U,=4.2V,1,=30mA und einem U,=0.6V zur Verfiigung.
Ermitteln Sie eine geeignete Zusammenschaltung. Bestimmen Sie ferner die Leuchtstidrke, wenn der
Widerstand aus der vorherigen Aufgabe iibernommen wird.

Diodenmodelle
.model DIN4148 D(Is=0.1p Rs=16 CJO=2p Tt=12n Bv=100 Ibv=0.1lp)
* PSpice EVAL Library Model

.model DIN4001 D(Is=14.11n N=1.984 Rs=33.89m Ikf=94.81 Xti=3 Eg=1.11
+ Cjo=25.89p M=.44 Vj=.3245 Fc=.5 Bv=75 Ibv=10u Tt=5.7u)
Motrorola Semiconductor Databook (mid 1970s)

.model DIN4007 D(Is=14.11n N=1.984 Rs=33.89m Ikf=94.81 Xti=3 Eg=1.11
+ Cjo=25.89p M=.44 Vj=.3245 Fc=.5 Bv=1500 Ibv=10u Tt=5.7u)
* Motrorola Semiconductor Databook (mid 1970s)
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2 Netzwerke

Dieses Kapitel behandelt umfassend die Netzwerkanalyse und Synthese mit den Mitteln der Linearen
Algebra. Die folgende Vierpoltheorie beschreibt Methoden zur Analyse der Ubertragungs-
eigenschaften eines beschalteten Vierpoles:

) l‘% . «lz— Bild 2-1: Prinzip einer Vierpolschaltung.
é\';fgsgl U‘l sit;?gg?gungs» lUZ ;;Z?:)"jr Die Quelle speist den Ubertragungsvierpol, der
das Signal an die Senke abgibt.

Quelle Senke

Wenn bestimmte Voraussetzungen erfiillt sind, kann mit Hilfe der Linearen Algebra eine Theorie
begriindet werden, die das Verhalten dieser Vierpole allgemein giiltig beschreibt. Die Beschreibung
umfasst das Ubertragungsverhalten, wie auch Regeln zur Zusammenschaltung von Vierpolen. Erste
Grundlagen hierzu wurden von H.P. Biggar' systematisch zusammengestellt.

Um einer allgemeingiiltigen Theorie zu geniigen, miissen zwei Voraussetzungen von den Vierpolen
erfiillt werden:

Linearitat:
Die Kennlinien aller im Vierpol verwendeten Bauelemente sind linear, oder werden als linear
angenommen.

Stabilitat:
Alle Stréome und Spannungen im Vierpol sind null, wenn von aussen keine Spannung anliegt, d.h. der
Vierpol wird ausschliesslich durch die anliegenden Quellen gesteuert.

Wir leiten nachfolgend eine allgemein giiltige Theorie zur Vierpolbeschreibung mit Matrizen her. Ziel
ist ein Satz allgemeingiiltiger Matrizengleichungen zur Bestimmung der Betriebskenngrossen und
Analyse/Synthese von Verstidrkerschaltungen, beruhend auf Teilvierpolen.

Die Analyse mit der Vierpoltheorie hat den grossen Vorteil, dass die gesamten Berechnungen
systematisiert werden. Dadurch konnen auch umfangreichere Probleme methodisch und prézis
bearbeitet werden.

Wir zeigen die Grundlagen zur Rechnung mit A-,G-,H-,Y- und Z-Parameter. Wir setzen hierzu die
Rechenregeln der Linearen Algebra als bekannt voraus.

2.1 Matrizenform fiir Vierpole
Das Ubertragungsverhalten eines linearen Vierpoles kann mit einem Satz linearer Gleichungen der
folgenden Form beschrieben werden:

i m U =AU,-B-1, .
1,=C-U,-D-I, (2.1)

Linearer
Vierpol

Bild 2-2: Allgemeine Beschreibung des Ubertragungsverhaltens eines
linearen Vierpols.

' H.P. Biggar, "Application of Matrices to Four Terminal Network Problems", Electronic Engineering, 23, August
1951.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Der Stromfluss erfolgt nach Konvention der Nachrichtentechnik immer zum Vierpol. Daher erscheint 7,
negativ.

Die Koeffizienten A,B,C und D heissen Netzwerk-Parameter. Sie beschreiben das gesamte Verhalten
des Vierpoles. Samtliche Eigenschaften und Umformungen des Netzwerkes konnen berechnet werden,

wenn A, B,C,D bekannt sind. In der Linearen Algebra schreibt man in der Regel A,,A,,A,,A,, anstatt
A,B,C,D.

Mit der Matrizenschreibweise wird das obige Gleichungssystem:
U\ (A B\U, 55
I,) \C D)\-I, (2.2)
%/_J
A

Die Matrix A wird als Transfermatrix bezeichnet. Sie beinhaltet die ABCD-Parameter und wird vor
allem zur Kaskadierung (Verkettung) von Vierpolen verwendet. Man schreibt daher G1.(2.2):

U1 —A Uz . An A12 Uz
11 - _12 - A21 Azz _Iz (2.3)

Mit den Rechenregeln der Linearen Algebra findet man auch einfach:
U, _ - Uy 1 D -B\U, (2.4)
-1,) I,) detAl-C A |1,

2.2 A-,G-,H-Y-,Z-Parameter
Neben den bereits gezeigten ABCD-Parameter benutzt man zur Beschreibung elektrischer Netzwerke
auch noch weitere Formen. Géngig sind die folgenden fiinf Parameterbeschreibungen fiir Vierpole:

U1 _ Uz 11 _ U1

AR
U, ZH(ANMJZZ(A] 2.7 (28)
12 UZ U2 12

I, ZG(UlJ (2.9)
U2 IZ

Es ist offensichtlich, dass alle vier Beschreibungen grundsétzlich dieselbe Information enthalten.
Deshalb konnen auch sdmtliche Parameter ineinander umgerechnet werden. Je nach Aufgabenstellung,
macht es aber Sinn, mit genau einem bestimmten Parametertyp zu arbeiten.

Die wechselseitigen Beziehungen der Parameter konnen tabelliert werden:

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Tab 2-3: AGHYZ-Parameterumrechnungstabelle.
A G (H" H Y 4
1 Gy —detH -H, -Y,, = Z,, detZ
A (An A, ] G, Gy H,, Hy, Y, Y, Zy  Zy
A, A, G, detG -H,, 1 —detY -Y, 1 Z,
G, Gy H,y H, Y, Y Zy  Zy
A, A, detG -G, -y, 1 Z,, -—detZ
A detA detA G, G, Yo Yo Z, Z,
A, A -G, 1 —detY Y, 1 -Z,
detA detA G, G, Yy Y Zy Z,
ﬂ detA Gzz _G12 i __Y12 detZ ﬁ
H Ay Ay detG  detG (Hu H, j Yo Yy Zy Zy
-1 A4 -G, Gy Hy H, Y, detY ~Zy 1
Ay Ay detG detG Yo Yy Zy 2y
A, —detA H,, -H, detY Y, 1 -Z,
G (H) 1 Ay (Gu Gy, ] detH detH Y, Y, Zy Zy
1 Ay G, Gy —H, H, Y, 1 Zy detZ
Ay Ay detH detH Y, Y, Z, Z,
A, —detA detG G, 1 -H, Z, -Z,
v 12 Ay G, Gy H, H, (Yn Ynj detZ detZ
-1 A -G, 1 H, detH Y, Y, 2, Z,
" A, G, G, H, H, detZ detZ
Ay, detA 1 -G, detH H, Y, Y,
7 o Ay G, Gy, H, H, detY detY (Zn lej
L ﬁ i detG _H21 1 _Y21 Yll Zzl Zzz
A, A, G, G, H, H, detY detY

Wie bereits erwéhnt, sind alle Parametertypen niitzlich, wenn Berechnungen an untereinander
verschalteten Vierpolen erfolgen. Durch gezielte Benutzung der richtigen Parameter sind zur
Berechnung nur einfache Matrixadditionen und Multiplikationen erforderlich.

2.3 Kaskadierung von Vierpolen
Werden zwei Vierpole hintereinander geschaltet (kaskadiert), so ist die resultierende Transfermatrix
das Produkt bei beiden einzelnen Transfermatrizen:

]
ul

A

o

A

|2
U

A1,2 = A1 ‘Az

Bild 2-4: Kaskadierung zweier Vierpole.

(2.10)

Die beiden Einzelvierpole A, und A, werden also in einem neuen Vierpol A , zusammengefasst. Die
ABCD-Matrix (Transfermatrix) von A, beschreibt nachher vollstindig das Verhalten der beiden
kaskadierten Vierpole.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Beispiel 2-1:Kaskadierung zweier Vierpole.

Man bestimme die Kaskadierung der beiden Vierpole, die durch die ABCD-Matrizen beschrieben sind:
2 100 3 5Q
A= -1 A= -1
0.25Q 1 0.5Q 3

Losung:

A 2 10QY 3 50} (11 40Q
2T 02507 1 o5t 3 ) (12571 425

2.4 Gegenkopplungen mit Vierpolen

Bei Gegenkopplungen werden die Ein- und Ausgénge von zwei Vierpolen in Serie oder Parallel
geschaltet. Dadurch kann man beim Netzwerk ganz bestimmte Eigenschaften erreichen, wie z.B.
kleiner Eingangswiderstand, grosse Riickwirkung, etc.

Die Berechnung der verschiedenen Gegenkopplungen erfolgt, indem man die entsprechenden H-, Y,
oder Z-Parameter der einzelnen Vierpole addiert. Man erhilt eine neue Matrix der Zusammenfassung
beider Vierpole, die wiederum sdmtliche Eigenschaften beinhaltet.

Tab. 2.1 Matrizengleichungen fiir gegengekoppelte Vierpole.

Gegenkopplung Blockschaltbild Matrizengleichung
L e
Serie-Serie Ui [ ]lu Z,=2,+2, (2.11)
I I,
G, G,=G,+G,
Parallel-Serie U«l ] le o (2.12)
G, (H, =H'+H,')
I l,
Serie-Parallel le [ luz Hi, =H;+H, (2.13)
1, T,
Y1
Parallel-Parallel Ui le Y=Y, +Y, (2.14)
Y,

Der Name der Gegenkopplung besagt immer zuerst wie der Eingang gekoppelt ist und nachher wie der
Ausgang gekoppelt ist.

Je nach Beschaffenheit der Einzelvierpole ist es moglich, dass die Matrizengleichungen aus Tab. 2.1
nicht angewandt werden diirfen. Mit Hilfe geeigneter Umformungen konnen aber in solchen Fillen die
Einzelvierpole in eine Struktur gebracht werden, damit die Matrizengleichungen angewandt werden
konnen.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.4.1 Restriktionen zur Berechnung der Gegenkopplung mit Matrizen

Diese einfachen Matrizengleichungen fiir Gegenkopplungen aus Tab. 2.1 gelten nur, wenn gewisse
Bedingungen erfiillt sind. Ein systematischer Test zur Uberpriifung der Zusammenschaltung auf
Anwendbarkeit der Matrizengleichungen wurde von E. A. Guillemin® zusammengestellt.

2.4.1.1 Parallelschaltung

Die Zulassigkeit fiir eine Parallelschaltung wird dadurch tiberpriift, dass man die Ausginge separat
kurzschliesst:

1 3
. 4]
U, lU=o Bild 2-5: Priifkriterien fiir eine Parallel-Zusammenschaltung nach Tab. 2.1.
5
7 Zur Anwendbarkeit der Matrizengleichungen miissen die Bedingungen
6 8 U, =U, oder U=0 ertiillt sein.

Fiir die Parallelschaltung miissen beide Bedingungen U, =U,, oder U=0 erfiillt sein, sonst konnen die
Matrizengleichungen nach Tab. 2.1 nicht benutzt werden.

Selbstverstdndlich miissen die Bedingungen auch erfiillt sein, wenn die Ein- und Ausgénge vertauscht
werden.

2.4.1.2 Serieschaltung
Analog ist das Vorgehen fiir eine Serieschaltung, nur dass Ausgédnge offen gelassen werden:

R Jo] M—
2 4
[ U,, lu 0 Bild 2-6: Priifkriterien fiir eine Serie-Zusammenschaltung nach Tab. 2.1.
U57 =
5 2 Zur Anwendbarkeit der Matrizengleichungen miissen die Bedingungen
6 8 U,=U,, oder U=0 erfiillt sein.

Auch hier gilt analog fiir die Anwendbarkeit der Matrizengleichungen in Tab. 2.1: U, =U,, oder U=0.
Ebenso miissen die Bedingungen auch erfiillt sein, wenn die Ein- und Ausgédnge vertauscht werden.

2.4.1.3 Serie Parallelschaltung, Parallel-Serieschaltung

Das Vorgehen wird an einer Serie-Parallelschaltung gezeigt. Fiir die Parallel-Serieschaltung erfolgt das
Vorgehen genau gleich, nur das die Ein- und Ausgénge vertauscht sind.

Die Uberpriifung des seriegeschalteten Endes muss den Kriterien in Bild a.) U,=U,,, daraus folgend
U=0, geniigen. Das parallelgeschaltete Ende wird nach Bild b.) untersucht und es muss gelten U, =U...
oder U=0.

a.) b.)

1 3 1 3—
|: 2 4 4 Bild 2-7: Priifkriterien fiir Serie-Parallel-
lU=0 U, j o, l U=0 Zusammenschaltung nach Tab. 2.1.

5 7 5 7 a.) Serie-Parallelschaltung

G/Umﬂ 8 6/Um] 6 b.) Parallel-Serieschaltung.

Auch hier miissen wiederum beide Kriterien erfiillt sein, damit die Matrizengleichungen in Tab. 2.1 zur
Berechnung der Zusammenschaltung verwendet werden kénnen.

*E.A. Guillemin, "Communication Networks", Vol 11, John Wiley , 1935
Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Wir zeigen nachfolgend ein Netzwerk, bei der die Zuléssigkeit fiir die Matrizengleichungen nach Tab.
2.1 nicht gegeben ist.

Das nachfolgende Netzwerk ist fiir eine Berechnung mit der Matrizenmethode nicht zuldssig, da
offensichtlich U, #U,, wenn die Anschliisse auf der rechten Seite separat kurzgeschlossen werden.

1 3
2 4
5 7 Bild 2-8: Unzuldssiges Netzwerk fiir eine
Zusammenschaltung nach Tab. 2.1.

Beispiel 2-2: Unzuléssiges PP-Gegenkopplungsnetzwerk fiir Matrizenrechnung.

Unzuléssige Netzwerke entstehen immer, wenn symmetrisch und unsymmetrisch aufgebaute Vierpole
zusammengeschaltet werden. Das Problem kann aber durch eine Transformation eines Vierpoles in
eine dquivalente Form gelost werden. Man verschiebt die Widerstédnde im Pfad 6,8 nach oben in Serie
zum Pfad 5,7. Man erhilt nun ein Netzwerk das problemlos mit der Gleichung (2.14) berechnet werden
kann.

| |
2 m 4
Bild 2-9: Zuldssiges Netzwerk fiir eine
Zusammenschaltung nach Tab. 2.1.
Geindertes Netzwerk nach Bild 2-8, so das
8 8 die Kriterien erfiillt sind.

2.4.1.4 Problemlose Fille

Aus den vorher aufgefiihrten Kriterien konnen Regeln fiir eine problemlose Zusammenschaltung
abgeleitet werden. Man beschrénkt sich hierbei auf erdunsymmetrische Vierpole, d.h. ein Pfad im
Vierpol ist immer durchverbunden.

Fiir die vier Gegenkopplungen folgt daher:

] Z — j v T — H T j I Bild 2-10: Problemlose Fille zur Zusammenschaltung
1 1 1 1 nach Tab. 2.1.

| |
=S =

’7
C_

Sind die Vierpole an den entsprechenden Klemmen
durchverbunden, sind zwangsldufig die Zusammen-
schaltungskriterien erfiillt.

Die Verkettung von Vierpolen ist in jedem Fall problemlos und bedarf daher keiner weiteren
Betrachtung.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.5 Definition der A-,H-,Y-,Z-Parameter

Miissen die Parameter eines Vierpoles bestimmt werden, bedient man sich der Definitionsgleichungen.
Sie beschreiben die formale Definition der einzelnen Matrizenelemente mit den Randbedingungen. Die
Randbedingungen besagen, welche Anschliisse des Vierpoles offen zu lassen, oder kurz zu schliessen

sind. Tab. 2.2 Definition der A-, H-, Y- und Z-Parameter.
U, . | ,
1 2
— —— 3—<—"

U2 3,4 offen 1 2 13,4 kurz U lu

A= ' 2 (2.15)
I I 2 41—
1 1
U, 3,4 offen -1, 3,4 kurz
U U,
1 1 13,4 kurz U2 1,2 offen

He (2.16)
5L Eh
Il 3,4 kurz U2 1,2 offen
i N
U1 3,4 kurz U2 1,2 kurz

Y= (2.17)
L 5
U1 3,4 kurz 2 11,2 kurz
U1 Ul
4 1 13,4 offen 2 1,2 offen

Z= (2.18)
v, v,
Il 3,4 offen 12 1,2 offen

Die einzelnen Grossen werden durch Analyse der Schaltung oder Messung bestimmt. Bei Messungen
wechselstrommassiger Grossen gelten die Parameter natiirlich nur fiir die Bezugsfrequenz bei der die
Messung erfolgte.

2.5.1 Beispiele zur Herleitung von Vierpol-Parameter

Beim analytischen Ansatz werden die Parameter aus den zum Vierpol zugehorigen Knoten-
/Maschengleichungen bestimmt. Je nach der Art der bendtigten Parameter werden dann die
Gleichungen umgeformt bis sie der Struktur einer der Gleichungen (2.5)..(2.9) entsprechen.

Elementarvierpole
Die wohl elementarsten Vierpole sind in Bild a.) b.) gezeigt:

a.) b.)

LT e

Die Eingangsspannung , der Eingangsstrom und die Transfermatrix werden nach Gl. (2.5):

U, =U,-Z7I, U\ (1 zZ\U, 1z
I, =1, L) o 1)\-1, 0 1

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Dito fiir Vierpol b.):
U, =U, U, B 1 0YU, B 1 0 (2.20)
= = A2 =
1,=YU, -1, L) \y 1)-1I, Y 1
Kombinationen

Werden nun beide Vierpole kaskadiert, erhalten wir fiir den Fall, dass A ,A, miteinander verkettet
werden die Transfermatrix:

1
A _pa[LZYL 0 _(1+YZ Z AR 2.21)
aeTtTE o 1 \y 1) Ly 1 lz 4l

Der Fall, dass in umgekehrter Reihenfolge A, A, miteinander verkettet werden, ergibt die
Transfermatrix:

1 — 3
A A A = 1 0Y1 Z _ 1 Z lu‘ my z luz (2.22)
Kke="2 7y 1o 1 Y 1+YZ 2 4

Wir haben nun je ein [1- und ein T-Halbglied erhalten. Das vollstdndige T-Glied erhalten wir durch
Kaskadieren zweier Halbglieder aus (2.21) und (2.22). Wir notieren fiir die einzelnen Komponenten
Indizes.

N A _(1YiZ oz 1z, 1 ot
n = "Nk1" Nk = Yl 1 Y2 1"‘YZZZ lu‘ 4 % luz
Y=Y +Y,
2 4
_(1+Y(2,+2,) 2,+2,+YZ,Z, (Y:=Y, +Y,) (2.23)
y 1+Y(Z,+2,) o '

Das I1-Glied wird analog durch Kaskadieren der Transfermatrizen (2.22) und (2.21):

1 Z, 1+Y,Z, Z Lo — g
An=heAa=ly |,y Y, 1 7
2 +Y,Z, 1 lu‘ mY' yzm luz
1+Y1Z 7 R 2 )
Sy 4v(1+12) 142(v,4y,)) FEHTE) (2.28)

Beispiel 2-3: Bestimmung der Transfermatrix eines Tiefpasses 3. Ordnung
Von der gegebenen Schaltung ist formal mittels geeigneter Kaskadierung von Einzelvierpolen die
Transfermatrix herzuleiten. Zeigen Sie nachher den Amplitudengang im Frequenzbereich
10Hz..100kHz grafisch, wenn fiir das unbelastete Netzwerk gilt Yo — % = AL
u, 1 11
R, R, R,

1k 10k 47k
ue Cc C Cc lua
Tm Tm Tm

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 2-9
Mikroelektronik | Netzwerke

Losung
Prinzipiell ist die Aufteilung in Teilvierpole auf verschiedene Arten moglich. Wir wihlen eine dreifache
Kaskadierung von halben I1-Gliedern nach GI. (2.21). Wir erhalten den Ansatz:

A=A1.A2.A3=[1+SCR1 le[“SCRz sz[lﬂcRs jo

sC 1 sC 1 sC 1
_(1+5C(3R, +2R, + R;)+5°C*(2R R, + 2R, R; + 2R)R,) + ’RiR)R,C* R, + R, + Ry + sC(R\R, + R Ry + R,R;) + s’C*R R, R,
- 35C+25*C*(R, + Ry) + s°C°RyR, 1+5C(R, +2R;)+s°C*RyR,

Den Frequenzgang erhalten wir direkt aus der Transfermatrix A:
U, u, 1 1

a

U u, A 1+sC(3R, +2R,+R,)+5°C2(2R R, + 2R,Ry + 2R, R,) + 5 R, RyR,C’
Mit: s=0+jw

1
1-0’C*(2R,R, + 2R\R, + 2R,R,) + j| C(3R, + 2R, + R,) ~ R,R,R,C"

F(o)=

Der Betrag des komplexen Frequenzganges wird dann:

db (ua fue)

ip 1do 1R\ 10K 10p K
-10
\
\
-40
\
\

f [Hz]

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.6 Vierpol-Parameter passiver Vierpole

Die nachfolgende Tabelle zeigt eine Zusammenstellung der wichtigsten passiven Vierpole in
Parameterform, so dass sie direkt in Berechnungen iibernommen werden konnen. Matrizen fiir andere
Vierpole konnen durch geeignetes Zusammenschalten entwickelt werden.

Die Benutzung des tabellierten Materials erspart viel Zeit, da die Herleitung mit Kirchhoffschen Sitzen

enorm zeit- und rechenaufwéndig ist.
Tab. 2.3: Vierpol-Parameter gédngiger passiver Vierpole.

Verbindung A G H
10 0 -1 0 1
01 1 0 -1 0
1 3
Y V4
2 4
existiert nicht existiert nicht
Kreuzung A G H
-1 0 0 1 0 -1
0 -1 -1 0 1 0
1 3
Y Y4
2 4
existiert nicht existiert nicht
Lingswiderstand A G H
1 Z 0 -1 Z 1
0 1 1 z -1 0
1 — 3
|
Z
Y V4
2 4
11
_Zl % existiert nicht
zZ z
Querwiderstand A G H
1 0 1 1 0 1
1 7 - 1
~ 1 1 =
Z 1 0 Z
1 3
mz Y Y4
2 4
o b zZ Z
existiert nicht 7 7

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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T-Glied 1 A G H
Z, - Z Z
1 Zz 1 1 2 1
1 ZZ ? -1 Zl +Z2 Zl +ZZ
— 1+== 1 -Z, 1
Z, Z 1 7,+2,
zZ,+7Z, Z,+Z7Z,
1 — 13
Z
mz‘ : Y zZ
2 4
1,1t A
. Z, Z, (Zl Z )
-1 1 Z, Z,+Z,
ZZ ZZ
T-Glied 2 A G H
1+40 7, ! % zZ, 1
Z, Z+7Z, Z +7Z, 1
1y zZ, Z,-Z, -1
Z, Z+Z, Z,+Z, 2
11— 3
Z
' mzz Y z
2 4
1 A
Z, Z, (Zl +2Z, Zz]
-t 1 z, 7
Zl Zl ZZ
I1-Glied A G H
Z, Z\+7Z,+7Z, —Z Z,-Z, A
1+—= Z,

Z, Z\(Z,+Z3) Z,+Z, Z,+Z, Z,+Z,
11z 7 z, Z,-7, ~Z,  Z,+Z,+Z,
zZ, Zy Z,-Z, Z,+7Z, Z,+Z, zZ,+7Z, Z3(Z1+Z2)

1 — 3 ) :
Z
ma ’ zgm Y Z
2 4
R (2, +7Z,) Z,Z,
zZ, Z, Z, Z\+2,+72y Z,+Z,+7Z,
-t iJri 2,25 7232, + Z,)
2 Z, Z, Z+Z,+7Zy Z,+Z,+Z,
T-Glied A G H
1+=L Z, +Z;+=2 ! 2 N Z
5 5 Z,+7Z, Z,+Z, Z,+2Z, Z,+Z,
1 15 Z, Z,-7, -7, 1
1 Z, Z, Z+Z, 7 Z,+2, Z,+2Z, Z,+Z,
Y Z
2 4
_ Z,+Z7Z -Z
N=2Z,7,+7Z,7s+7,Z, % Tz Z+2, 2z,
-Z, Z,+7Z, Z, Z,+ 7,4
N N

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Uberbriicktes T-Glied A G H
P N-Z, M M-Z,+2,Z, N-Z, M-Z,+7,7,
M-Z,+Z,Z, M-Z,+ZZ, P P 0 0
M 0 M-Z,+7,Z, N-Z, M-Z,+7,Z, M
M-Z,+Z,Z, M-Z,+ZZ, P P 0 0
Y Z
M=Z+7Z,+2Z, (Z+2,)Z, 4N 77 N
+ +
N=27,+27,+2,Z, |[%t%,1 _Z_1 1122 22t
P=M-Z,+Z.Z.+Z,Z N Z N2z M i
=M -Z,+2,Z,+7Z,Z, Z 1 z+z, 1 Z,Z,+N (2,+2,)Z,+N
Q0=M-7Z,+2,Z,+Z,Z, N7 N +f4 M M
Idealer Transformator A G H
LR 0o o M
n, n n,
0 M LT U T
1 3 n, n, n,
n‘é §n2 Y V4
2 4
existiert nicht existiert nicht
Symmetrische Briicke A G H
Z,+7Z, 27,7, 2 -Z,+Z, 22,-Z, Z,-Z,
zZ, -7, Z,-Z7, Z,+Z, Z,+Z, Z,+Z, Z,+Z,
2 Z+Z, z,-2, 27Z,-Z, -Z,+7Z, 2
1 s zZ,-7Z, Z,-Z7, Z,+7Z, Z,+Z, Z,+Z, Z/ +2Z,
Y Z
2 4 L, 1)yt 1 1 1
20z, z,) 2\z z, S(2+2,) $(2,-2)
11 1) 11 1 1 1
I R S —(2,-2,) —(2,+7,)
20z, z,) 2\z 2z, 2 2

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.7 Betriebskenngrossen
Die Betriebskenngrossen, auch Betriebsparameter genannt, eines Vierpoles beschreiben dessen
Ubertragungseigenschaften im Vorwirts- und im Riickwértsbetrieb. Die Betriebskennwerte umfassen
die Grossen:

- Ausgangsleitwert, Ausgangswiderstand

- Eingangsleitwert, Eingangswiderstand

- Spannungsverstirkung

- Stromverstiarkung

- Transimpedanz

2.7.1 Vorwairtsbetrieb

Vorwirtsbetrieb heisst, der Signalfluss erfolgt von der Quelle an die Klemmen 1,2 in den Vierpol und
wird an den Klemmen 3,4 an die Last abgegeben. Die Quelle wird als reale Stromquelle /, mit
Innenwiderstand Y, dargestellt. Die Last wird durch den Leitwert Y, verkorpert:

Bild 2-11: Vierpol im Vorwirtsbetrieb.

Yo \LUI luz Y
Der Signalfluss erfolgt von den Klemmen 1,2 zu den
Klemmen 3 4.

—>

Die Betriebskenngrossen fiir den Vorwértsbetrieb sind wie folgt definiert:

Tab. 2.4 Betriebskenngrossen fiir den Vorwirtsbetrieb.

Eingangswiderstand: Z, = A (2.25)
1
. . I
Eingangsleitwert: Y, = A (2.26)
1
Spannungsverstirkung v = %3 _Y .7
VOrwarts: “ U " 7 (2.27)
Stromverstidrkung I,
VOrwarts: U . in (2.28)
Transimpedanz 7 - U,
VOrwarts: U 1 (2.29)
Transadmittanz I,
Y, =—=
VOrwarts: U 1 (2.30)

2.7.2 Rickwartsbetrieb

Beim Riickwirtsbetrieb erfolgt der Signalfluss von der Quelle an die Klemmen 3,4 in den Vierpol und
wird an den Klemmen 1,2 an die Last abgegeben. Die Grossen fiir den Riickwértsbetrieb werden vor
allem dazu benutzt um Riickwirkungseffekte zu beschreiben. In der Praxis ist immer eine Riickwirkung
vom Ausgang auf den Eingang festzustellen. Auch wenn diese Einfliisse oft vernachlissigbar sind,
miissen sie dennoch beschrieben werden.

|
3 2
Ye lu' \LUZ I 6 Bild 2-12: Vierpol im Riickwértsbetrieb..
2 4 v Der Signalfluss erfolgt von den Klemmen 3,4 zu den

Klemmen 1,2.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Wird in einer Rechnung die Riickwirkung vernachlissigt, spricht man von einer unilateralen
Betrachtung. In der Tat hat in vielen die Riickwirkung einen so kleinen Einfluss, dass sie
vernachlissigbar ist.

Die Betriebskenngrossen fiir den Riickwértsbetrieb sind wie folgt definiert:

Tab. 2.5 Betriebskenngrossen fiir den Riickwértsbetrieb.

U
Ausgangswiderstand: Zour = 1—2 (2.31)
2
1
Ausgangsleitwert: Y, = U—2 (2.32)
2
Spannungsverstirkung - ﬂ _y .7 (2.33)
riickwirts: oy, T .
Stromverstiarkung b = I _ 7 .y
riickwarts: oy, e e (2.34)
Transimpedanz 7 U,
riickwiirts: "L (2.35)
Transadmittanz I,
y =-L
riickwirts: " U, (2.36)

2.8 Kenngrossen beschalteter Vierpole

Im Regelfall werden Vierpole von einer realen Quelle mit Innenwiderstand angesteuert und geben das
Signal an den Ausgangsklemmen an einen Lastwiderstand ab. Die Betriebskenngrossen fiir den
belasteten Vierpol lassen sich einfach bestimmen. Wir fithren die Kenngrossenbestimmung
exemplarisch fiir die H-Parameter durch, da diese fiir uns besondere Bedeutung fiir die
Dimensionierung von Verstidrkerschaltungen haben.

Bild 2-13: Allgemeiner Fall des beschalteten Vierpols.
Yo lue Yo Die Ansteuerung erfolgt mit einer realen Quelle /Y. Die
2 4 Last wird durch den Leitwert Y, verkorpert.

Die Gleichungen fiir den Vierpol lauten nach Gl. (2.7):
U ,=H,,-I,+H,U, (2.37)
I,=H, -1,+Hy, U, (2.38)
Fiir die Last als Zweipol gilt:

I,=-Y, U, (2.39)

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Eingangswiderstand
Der Eingangswiderstand wird in einem ersten Schritt durch Gleichsetzen von Gl. (2.38) und (2.39):

_YL'U2:H21’I1+H22'U2 _)_(YL+H22)U2:H21'I1

_ H,,
U, = mll (2.40)

Anschliessendes Einsetzen von U, in Gl. (2.37) ergibt sich mit wenig Umformen der
Eingangswiderstand Z_ :

H H_ H
U=H,1 _leéll =I1(H11 _#j
Y, +H,, Y, +H,,

U, _H,Y +detH

n (2.41)
Il YL + H22
Eingangsleitwert
Der Eingangsleitwert ist per Definition ist der Kehrwert des Eingangswiderstandes:
y L1 _ Yit+Hy (2.42)
" U, Z, H,Y, +detH
Ausgangswiderstand

Da wir hier den Riickwértsbetrieb untersuchen ist der Quellenleitwert Y . die aktive Last. Fiir den
Zweipol Y, gilt offensichtlich die Beziehung:

. 2.43
1-UY, —U-2h (2.43)

Wir setzen Gl. (2.43) mit (2.37) gleich, 16sen nach /, auf und setzen in Gl. (2.38) ein und vereinfachen:

-1 H,Y.

—Lt=H,-1,+H, U, >1 =-U,—2“— 2.44
YG 11 1 12 2 1 2 1+ HHYG ( )
I, Z_H21M+H22Uz
1+ H,Y,
7 U, 1+H,Y;
“ I, Y,detH+H,, (2.45)
Ausgangsleitwert
Als Kehrwert des Ausgangswiderstandes wird der Leitwert:
1 Y,detH+H,, (2.46)

y =L
“TU, Z 1+H,Y,

out

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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Spannungsverstirkung (vorwiirts)
Zur Bestimmung der Stromverstarkung im Vorwirtsbetrieb setzen wir Gl. (2.39) mit (2.38) gleich und
16sen nach /, auf:

Y, +H, (2.47)

Y, Uy =Hy ol +Hy Uy > 1=-Uy =
21

Wir setzen Gl. (2.47) nun in Gl. (2.37) ein und 16sen nach % auf:
1

L A

Yo _ (2.48)
U, H,Y, +detH

U, =-U,

21

Stromverstirkung (vorwirts)

Die Spannung U, ist gemiss G1.(2.40). Wir setzen U, direkt in GI. (2.38) ein und l6sen nach L auf:

I,
H 1 H,Y,
12=H2111_H22Y > I, %= S 2
"+ H,, I, H,+Y, (2.49)
Transimpedanz (vorwiirts)
Aus GIL. (2.40) folgt direkt durch Umformen:
U, -Hy (2.50)

T Il _H22+YL

Die restlich verbleibenden Grossen Z |, v

" ur

v, werden in analoger Vorgehensweise bestimmt.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.8.1 Tabellarische Auflistung der Betriebskenngréssen
Vorwiirtsbetrieb Tab. 2.6: Betriebskenngrossen beschalteter Vierpole.
A C(H") H Y y4
v A, +A)Y, C,+Y, detC H,+Y, Y, Y, +detY 1+Z7,Y,
in A, +ALY, 1+C,Y, H.\Y, +detH Y, +Y, Z,+Y, detZ
P A, +ALY, 1+C,Y, H,Y, +detH Y, +Y, Z,+Y, detZ
in A, +A)Y, C,+Y, detC H,+Y, Y, Y, +detY 1+2,Y,
v 1 C21 _H21 _Y21 _Zz1
uf A, +AY, 1+C,Y, H\Y, +detH Y,+Y, Z,+Y, detZ
v _YL _CZIYL H2]YL Y21YL _Z2]YL
s A, +A)Y, C,+Y, detC H,+Y, Y, Y, +detY 1+7,Y,
7 1 C21 _H21 _Y21 Zz1
if A, +A)Y, C,+Y, detC H,+Y, Y, Y, +detY 1+2,Y,
y _YL _CZIYL H 21YL Y21YL _ZZIYL
i A, +ALY, 1+C,Y, H,Y, +detH Y, +Y, Z,+Y, detZ
Riickwartsbetrieb
A C(H‘l) H Y Z
y A, +A Y, C,+Y, H, +Y,detH Y, Y, +detY 1+Z,)Y,
out A, +A,Y, C,,Y; +detC 1+ H,Y, Y, +Y, Z,+Y,detZ
7 A, + ALY, C,,Y; +detC 1+H,Y, Y, +Y; Z,+Y,detZ
out A, +A Y, C,+Y; H,, +Y;detH Y, Y, +detY 1+Z7,Y,
v detA _Clz H12 _le le
A, +A,Y,; C,,Y; +detC 1+ H,,Y; Y, +Y; Z,+Y,detZ
v _YG detA C12YG _HIZYG Y12YG _ZIZYG
"’ A, +A Y, C,+Y, H, +Y;detH | Y,Y,+detY 1+Z7,Y,
7 detA -Cy, H, -Y, Z,
" A, +AY,; C,+Y, H,+Y,detH | Y,Y,+detY 1+Z7,)Y,
Y _YG detA C12YG _HIZYG YIZYG _ZIZYG
ir A, +A,Y,; C,Y, +detC 1+ H,,Y, Y, +Y; Z,+Y,detZ

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.9 Spezielle Vierpole
Spezielle Vierpole sind Vierpole mit speziellen Ubertragungseigenschaften. Unter Kenntnis dieser
Eigenschaften konnen oftmals gewisse Aufgabenstellungen vereinfacht werden.

2.9.1 Symmetrische Vierpole
Symmetrische Vierpole zeigen gleiches Ubertragungsverhalten im Vorwiérts- und Riickwirtsbetrieb.
Dies dussert sich auch dadurch, dass Ein- und Ausgangswiderstand gleich sind.

Mathematisch erkennt man die symmetrischen Vierpole, dass die Parametermatrizen eine der
Bedingungen erfiillen:

A11 :Azz
detG =1 (2.51)
detH =1
Z,=2y

In der Praxis zeigen sich symmetrische Vierpole als symmetrische T- oder I1-Glieder. Deshalb konnen
symmetrische Vierpole auch mit einem T- oder I1-Ersatznetzwerk nach Bild 2-14 dargestellt werden.

T — 13 1 — 3 Bild 2-14: Symmetrische Vierpole.
L1 . .
ZZy, ZZy, Y. Jeder symmetrische Vierpol kann als T- oder I1-
Zy YirtYie Vit Yio Netzwerk mit gezeigten Elementwerten
2 4 2 4 beschrieben werden.

2.9.2 Ubertragungssymmetrische (Umkehrbare) Vierpole

Wird mit der gleichen Stromquelle ein Vierpol im einmal Vorwirtsbetrieb und einmal im
Riickwiértsbetrieb gespeist und ergeben sich in beiden Fillen dieselbe Ausgangsspannung U,=U,, so ist
der Vierpol umkehrbar:

a.) b), .

I Bild 2-15: Ubertragunggsymmetrische Vierpole.
Yo le Yo YGlU‘ Sie haben im Vor- und Riickwértsbetrieb
2 4 2 4 dieselben Ausgangsspannungen.

H F

Mathematisch dussert sich die Ubertrggungssymmetrie in der Symmetrie der Transferkomponenten in
den Parametermatrizen. So herrscht Ubertragungssymmetrie wenn einer der folgende Félle erfiillt ist:

2y, =2,

H,=-H, (2.52)
G, =-G,

detA=1

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.9.3 Rickwirkungsfreie (unilatralg) Vierpole
Beim riickwirkungsfreien Vierpol wird eine Anderung der Ausgangsgrosse nicht auf den Eingang
ibertragen. Daher ist auch kein Riickwiértsbetrieb moglich.

Wird Riickwirkungsfreiheit angenommen, vereinfachen sich in der Regel die Gleichungen erheblich. In
der Praxis gibt es praktisch keine Riickwirkungsfreiheit. Oft ist sie aber so klein, dass sie vernachléssigt
werden kann.

Wenn Riickwirkungsfreiheit herrscht, werden die Riickwirkungskomponenten der Parametermatrizen
null:

Z,=G,=H,=detA=0 (2.53)

2.10 Vierpol-Ersatzschaltungen

In vielen Féllen ist es nicht sinnvoll oder méglich eine komplexe Schaltung oder Bauelement direkt mit
den Einzelteilen zu modellieren. Man behilft sich mit der Darstellung eines Parameter-
Ersatzschaltbildes. Es beinhaltet alle wesentlichen Grossen um das Ubertragungsverhalten des Vierpols
zu beschreiben.

Ein typisches Beispiel hierzu ist das H-Parametermodell fiir einen Transistor. Hierbei werden die
einzelnen Parameter durch Messung bestimmt und so die H-Parametermatrix erstellt.

Prinzipiell kann also jeder Vierpol, dessen Parametermatrix bekannt ist, mit einem Parameterersatz-
schaltbild dargestellt werden, ungeachtet dessen, was der Vierpol tatsédchlich beinhaltet.

Je nachdem, ob G-, H-, Y-, oder Z-Parameter verwendet werden, benutzt man ein eigenes, aber
strukturell gleiches Ersatzschaltbild. Das Ubertragungsverhalten wird in allen Féllen mit zwei
gesteuerten Quellen modelliert:

G-Parameter H-Parameter

Bild 2-16: Vierpol-Ersatzschaltbilder
Jeder Vierpol, dessen Parameter bekannt sind, kann mit
einem Ersatzschaltbild substituiert werden.

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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2.11 Aufgaben

1. Wie gross ist minimale Dampfung des Pi-Gliedes unter Beriicksichtigung der Impedanzvorgaben?

1 Z2

|
50 m 71 73 m no
4 Bild 2-17: 50-75Q Pi-Dampfungsglied.

n

2. Bestimmen Sie mit Hilfe einer Netzwerk-Parameterrechnung aus der folgenden
Zusammenschaltung:
a.) die ABCD-Parametermatrix.
b.) die Eingangsimpedanz Zin.

] 3 4500Q 2-10™

Z3 h=

1 300 20-10°S
Z1=47kQ
Z1 72

2 =T — 72 =18kQ

h 73=22kQ

4 Bild 2-18: Zusammenschaltung
zu Aufgabe 2.

3. Zeigen Sie mit einer Matrizenrechnung oder mit einem direkten Ansatz der Definitonsgleichungen,
dass fiir den folgenden Vierpol in Bild 2-19, dass

(247, 77,
1 =— .
& 7,-7, Z,+7,

2

Bild 2-19: Aufgabe 3, Briickennetzwerk.

4. Bestimmen Sie mit Hilfe einer Netzwerk-Parameterrechnung die H-Parameter der folgenden
Schaltung:

1r 18 4500Q 2-107
h= -6
h 300 20-10°S
Ti *T Z =150
mz Bild 2-20: Zusammenschaltung
2 4 zu Aufgabe 4.

5. Verkettete Vierpole:
a.) Bestimmen Sie die ABCD-Matrix der verketteten Vierpole.
b.) Wie gross wird die Spannung U, wenn U,=1Vss betrigt?
Hinweis: Bestimmen Sie U, iiber das v, der Schaltung.

1 0 3 1

L
U, 4000
4000
2 4

750

|
2000 Ugl 100 Bild 2-21: Zusammenschaltung
2000l ), zu Aufgabe 5 .

n

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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6. Bestimmen Sie die ABCD-Parameter des folgenden Vierpoles. Briiche sind, soweit moglich,
wegzuschaffen.

Bild 2-22: T-Netzwerk zu Aufgabe 6.

7. TI-Filter werden unter anderem fiir transformatorische Resonanzkreise in Sendern benutzt. Zeigen
Sie:

a.) Die Impedanz ist Z,, = R, wenn oL = L _1._ R. P
oC,  wC, J_ L J_
- C, C, | |R
b.)Die Eingangsimpedanz bei £10% Verschiebung von der ’ T T

Resonanzfrequenz.
Bild 2-23: Aufgabe 7, Pi-Filter.

8. Ein 75us-Preemphasisnetwerk nach Bild 2-241 wird in einem FM-Modulator verwendet.
Zeigen Sie mit Hilfe einer Vierpolrechnung, dass das Netzwerk der normierten Preemphasiskurve
nach Bild 2-24r geniigt-

Y T T T T T T
-2 . Time constant 75 microseconds [
Source impedance 600 2 + 5%
-4 { {44+ Load impedance 6002 = 5% 1 |
/
-6
180 § _8 | /
g
6000 1.35mH s -10
20 s -12 1
O Dsoog s [ |
1.35mH @ -14 ( y I
20 € _-z / {
-16 — —— T i
_ X
180 - ( 1
-20 / o
3000 3000 -22 =nl € —]
~24 ]
500Q 30 100 1000 10,000

H Frequency, cycles per second
190 Bild 2-24: Aufgabe 8, 75us Preemphasisnetzwerk.

Links.) Detailschaltbild Rechts.) Amplitudengang nach IEC.

9. Bestimmen Sie mit Hilfe eines Knoten-/Maschenansatz die ABCD-Parameter des T-Gliedes:

T Bild 2-25: Aufgabe 9, Analyse T-Glied.

10.Bestimmen Sie fiir beide Vierpole in Bild 2-26:
a.) Die ABCD-Parameter.

. . 1+ joT, .
b.) Die Parameter K, T, T, so dass das v, ohne Last in der Form v, = 1+].—a)T1K notiert werden kann.
MVACEY)

Bild 2-26: Vierpole zu Aufgabe 6.

a.) Differenzierglied
b.) Integrierglied

Ausgabe: 2000(ll), G. Krucker
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3 Transistoren

Transistoren sind zurzeit die wichtigsten Bauelemente der Elektronik. Sie werden zur Verstirkung von
Signalen und als Schalter benutzt.

Das Wort ,, Transistoren* ist eigentlich ein Sammelbegriff, fiir verschiedene Typen. Sie unterscheiden
sich durch den internen Aufbau (Zonenfolge) und Wirkungsweise (Strom-/Spannungsteuerung):

Transistor
Bipolartransistor (BJT) Feldeffekitransistor (FET)
NPN PNP MOSFET JFET
Anreicherungstyp Verarmungstyp Verarmungstyp Bild 3.1: Gliederung der verschiedenen
(selbstsperrend)  (selbstleitend) (selbstleitend)

Transistorfamilien.

Bei Bipolartransistoren findet der Stromfluss im Transistor statt, indem ein Minorititstragerstrom
einen Majoritétstragerstrom steuert. Fiir den Stromfluss sind also Ladungstrédger beider Polaritét
beteiligt, im Gegensatz zum Feldeffekttransistor (Unipolartransistor).

Die Transistoren lassen sich daher in zwei grobe Klassen aufteilen:

e Bipolartransistoren (Bipolar Junction Transistor, BJT)
e Feldeffekttransistoren (Field Effect Transistor, FET)

Beide Klassen haben ihre speziellen Eigenschaften, die in der Praxis gezielt ausgenutzt werden.
Bipolartransistoren haben als einzelnes Bauelement jedoch einen viel h6heren Verbreitungsgrad als
Feldeffekttransistoren.

Feldeffekttransistoren werden zum grossten Teil in digitalen IC's verwendet (Prozessoren, PLD's,
etc.). Fiir spezielle Anwendungen werden FET's aber auch als Einzelbauteile verwendet.

Ziel der Einfiihrung soll sein, einen Einblick in Aufbau und Wirkungsweise von Bipolartransistoren zu
erhalten. Dabei stehen die elementaren theoretischen Grundlagen, Modelle, Grundschaltungen als
Verstdrker, die konkrete Dimensionierung des Arbeitspunktes im Vordergrund.

3.1 Aufbau (Bipolartransistor)

Standardmaéssig versteht man unter einem "Transistor" einen Bipolartransistor. Bei
Bipolartransistoren sind am Stromfluss sowohl Elektronen wie auch Locher beteiligt. Deshalb der
Name "Bipolar".

Ein Bipolartransistor ist ein Dreischicht-Halbleiterbauelement mit einer NPN- oder PNP-Zonenfolge.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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fasis

Emitter Nt P N Kollektor
n,plcm?]
n,=107
Po=101
ot i
Jore 110 X Bild 3.2: Schematisierter Querschnitt durch einen NPN-
T Transistor mit zugehoriger Ladungstragerdichteverteilung.
1 / P=2.2510"
1010 n,=2.2610""
Pr=2.2510° Quelle: [6]

Diese Zonenfolge verkdrpert im Prinzip zwei Dioden. Allerdings ist diese Anschauung nur beschrinkt
richtig, da die Basisschicht sehr diinn ist (< 2um, kleiner als die mittlere Weglénge eines freien
Elektrons).

Deshalb kann der grosste Teil der Ladungstrager direkt vom Emitter zum Kollektor wandern, ohne in
der Basisschicht zu rekombinieren. Aus diesem Grund kann beispielsweise ein Transistor nie aus zwei
Dioden zusammengesetzt werden.

In der Praxis werden Transistoren mit NPN- und PNP-Zonenfolgen benutzt. Man spricht hierbei
einfacherweise nur von NPN- oder PNP-Transistoren. Das es sich hierbei um Bipolartransistoren
handel,t bedarf keiner weiteren Erlduterung.

Die Schaltzeichen und Polarititen sind:

NPN Transistor PNP Transistor Bild 3.3: Schaltzeichen nach DIN fiir Bipolartransistoren.

+
0 { 0 { Die Polaritéiten an den Anschliissen zeigen den den Betrieb
: " als Verstirker .

Quelle: [6]

3.2 Funktionsweise

Der Transistoreffekt beruht aus der Idee, mit einem Minoritétstragerstrom einen Majoritétstrager-
strom zu steuern. Das heisst, mit einem kleinen Steuerstrom an der Basis einen grossen Kollektorstrom
Zu steuern.

Material Majorititstriger | Minoritétstriger
N Elektronen Locher
P Locher Elektronen

Bild 3.4: Prizuipschaltbild Transistorverstarker mit
Strompfeilen.

Wird der Emitter-Basis-NP-Ubergang in Durchlassrichtung gepolt, werden Locher in die Basis
emittiert. Gleichzeitig wandern Elektronen aus der Basis zum Emitter. Der Locherstrom ist jedoch
wegen der viel hoheren Dotierung des Emitters wesentlich grosser als der Elektronenstrom aus der
Basis zum Emitter.

Ausgabe: 1999, G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 3-3
Mikroelektronik | Transistoren

Weil die Basisschicht wesentlich diinner ist als die mittlere Weglidnge eines freien Elektrons, wandert
der grosste Teil der Locher durch die Basisschicht direkt zum Kollektor (bis ca. 99%). Der Rest
rekombiniert mit den Majorititstragern in der Basis.

Erkenntnis:

Vom Emitterstrom fliesst also etwa 99% zum Kollektor und nur etwa 1% zur Basis. Trotz in
Sperrichtung gepolter Basis-Kollektor-PN-Uberganges konnen die vom Emitter in die Basis injizierten
Minoritdtstrager praktisch ungehindert zum Kollektoranschluss abwandern (Transistoreffekt).

Somit kann der Kollektorstrom formal beschrieben werden:

I.: Kollektorstrom

I,.: Emitterstrom

I.=Al, +1.,,=~Al, (3.1)
C B0

A: Gleichstromverstarkung der Basisschaltung (= 0.99)
I, Reststrom durch die Kollektor - Basisdiode

Der Sperrstrom /., durch die Kollektor-Basisdiode ist wesentlich kleiner gegeniiber dem Stromanteil

Al,. Er kann in den meisten Féllen vernachlissigt werden.

In den meisten Fillen interessiert aber die Stromverstdarkung in Emitterschaltung, d.h. um welchen
Faktor der Kollektorstrom grosser als der Basisstrom ist:

Ic

H,,=B=-t= = H,.,B: Gleichstromverstirkung der Emitterschaltung (3.2)
‘ I, 1,-1, 1-A ‘
resp.
H
A= FE
H,,+1 (33)

Wenn man iiber den Gleichstromverstiarkungsfaktor eines Transistors spricht, so versteht man implizit
das Verhiltnis /1, als H,, oder B. Soll eine Aussage zum Faktor der Basisschaltung gemacht werden,
so wird dies explizit mit A=.. formuliert. Verwechslungen sind praktisch unmoglich, da A
typischerweise um 0.99 liegt und B im Bereich 20..ca.800.

Wichtig:

Die Gleichstromverstdrkung H, ist nicht zu verwechseln mit der Wechselstromverstarkung 4, (auch
h,,), die oft in Datenblétter explizit ausgewiesen wird. Die Wechselstromverstiarkung ist in der Regel
etwas grosser, aber in der gleichen Grossenordnung.

3.2.1 Betriebszustinde

Je nach Polaritiat der 3 Anschliisse am Transistor werden verschiedene Betriebszustinde unter-
schieden. Man betrachtet dabei fiinf moglichen Polaritdtskombinationen, die mit den beiden Dioden
moglich sind:

E C

I I =
N i|s LT Bild 3.5: Diodenmodell eines NPN-Transistors zur
B

Betrachtung der Polaritdtsverhéltnisse.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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a) Stromloser Zustand: Die Spannung an allen Anschliissen ist OV.
Dieser Zustand ist in der Praxis nicht weiter von Interesse.

b) Aktiver Zustand: Emitterdiode leitend, Kollektordiode gesperrt.
Dies ist Betriebszustand fiir Verstarkeranwendungen.

c) Gesittigter Zustand: Emitter- und Kollektordiode leitend.
Beim Einsatz des Transistors als Schalter verkorpert dies den durchgeschalteten Zustand.

d) Gesperrter Zustand: Emitter- und Kollektordiode gesperrt.
Beim Einsatz des Transistors als Schalter verkorpert dies den gesperrten Zustand.

e) Inverser Zustand: Emitterdiode gesperrt, Kollektordiode leitend.
Dieser Fall findet in Praxis kaum Anwendung, da keine Verstdarkung im iiblichen Sinn realisiert
werden kann.

3.2.1.1 Biéndermodell des Transistors

Wir zeigen nachfolgend das Bdndermodell fiir die verschiedenen Betriebszustinde. Wir halten dabei
die Basisspannung auf OV und verindern fiir die verschiedenen Zustdnde die Emitter-Basisspannung
U,, und die Kollektor-Basisspannung U

stromioser Zustand

aktiver Zustand (Verstérker)

gesperrter Zustand

gesdttigter Zustand
Béandermodell eines NPN-Transistors fiir die
verschiedenen Betriebszustidnde.

inverser Zustand

Die Pfeile zeigen die Bewegungsrichtung
der Ladungstriger:

- : Elektron

+ : positives Loch

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Aktiver Zustand

Durch Anlegen einer Spannung -U, =U,, wird die Basis-Emitterdiode leitend. U ., muss fiir diesen Fall
grosser als U, sein. An der Kollektorsperrschicht fillt dann der grosste Teil der Elektronen am
Potenzialberg U, ab. Der Kollektor sammelt die vom Emitter in die Basis injizierten Elektronen auf.
Aufgrund der schwicheren Dotierung der Basis ist der Locheranteil im Emitterstrom relativ klein,
ebenso der Sperrstromanteil /.
Gesperrter Zustand

Es fliessen nur die beiden Sperrstrome /., und /,,, durch die Dioden.

Gesiittigter Zustand

Beide Dioden sind im Durchlassbetrieb. Wegen der schwécheren Dotierung ist die Durchlassspannung
U, der Kollektordiode kleiner als die der Emitterdiode U,,. Durch das geringere Potenzialgefille wird
daher die Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung U, =U,,-U_=0.1V.

Inverser Zustand

Prinzipiell sind hier Kollektor und Emitter im aktiven Betrieb vertauscht. Aufgrund der ungleichen
Dotierung von Kollektor und Emitter resultiert hier aber eine schlechte Stromverstarkung, so dass
diese Betriebsart fiir die Praxis keine Bedeutung hat.

Wegen der schwicheren Dotierung eignet sich der Kollektor schlecht als Emitter. In der leitenden
Kollektor-Basisdiode iiberwiegt der Locherstrom stark, da die Basis stdarker dotiert ist. Die inverse
Stromverstdrkung A, beschreibt den Bruchteil der Elektronen A, I, die jetzt den als Kollektor
wirkenden Emitter erreichen.

Aufgrund der hohen Dotierung des Emitter kann sich iiber der Emitter-Basisdiode keine hohe
Sperrspannung auftreten. In der Praxis ist ab ca. 5V mit einem Durchbruch zu rechnen.

3.3 Grundschaltungen

Wird der Transistor als Verstédrker eingesetzt, so sind drei verschiedene Grundschaltungen moglich:

Emitterschaltung Basisschaltung Kollektorschaltung

Bild 3.6: Grundschaltungen fiir
Transitorverstirker.

Der Name der Schaltung besagt, welcher Transistoranschluss signalmiissig an Masse liegt.

Die drei Schaltungen unterscheiden sich hauptséchlich beziiglich Ein- / Ausgangswiderstinde,
erzielbare Strom und Spannungsverstirkung, sowie Grenzfrequenz.

Schaltung  Eingangswid. r,  Ausgangswid. r, Stromverstirkung v,  Spannungsverstirkung v,  Grenzfrequenz f,
Emitter mittel hoch hoch hoch niedrig

Basis klein mittel <1 hoch hoch

Kollektor  sehr hoch niedrig hoch <1 niedrig

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Diese groben Aussagen werden in den entsprechenden Kapiteln mit konkreten Zahlen ergidnzt. Es ist
nicht sinnvoll zu viele Details beziiglich der Schaltungseigenschaften zu vermitteln, bevor das
gleichstrommassige Verhalten und die Arbeitspunktdimensionierung behandelt wurde.

Je nach geforderten Eigenschaften der Verstarkerstufe wird die entsprechende Grundschaltung
gewihlt. Durch zusitzliche Schaltungsmassnahmen (z.B. Gegenkopplung) kann das Verhalten der
Schaltung in grossen Bereichen beeinflusst werden.

Haupteinsatzgebiete Grundschaltungen liegen in den Bereichen:

Emitterschaltung
Allgemeiner Kleinsignalverstidrker mit hoher Spannungs- und Stromverstarkung. Weniger geeignet fiir
hohe Frequenzen und grossere Leistungen, sowie niederohmige Lasten.

Basisschaltung

Klassische HF-Verstédrkerschaltung, da sie die hochste Grenzfrequenz aufweist, sowie eine gute
Entkopplung zwischen Emitter und Kollektorkreis bietet. In DC- oder NF-Anwendungen wird die
Basisschaltung selten verwendet, da sie einen kleinen Eingangswiderstand hat.

Kollektorschaltung (Emitterfolger)

Dies ist die typische Leistungsverstirkerstufe. Durch den kleinen Ausgangswiderstand kénnen auch
niederohmige Lastwiderstdnde verwendet werden. Sie wird vorwiegend als Impedanzwandler in
Leistungsstufen, sowie fiir hochohmige Eingangsstufen eingesetzt.

3.4 Gleichstrommadssiges Verhalten des Transistors

Die gleichstrommaissige Betrachtung des Transistors bildet die Grundlage zur
Gleichstromdimensionierung einer Transistorverstdrkerstufe. Eine saubere
Gleichstromdimensionierung ist Voraussetzung fiir ein gutes wechselstrommaéssiges Verhalten.

3.4.1 Gleichstromverstarkung
Man beschreibt mit der Gleichstromverstdrkung H,, den Zusammenhang, wie in Kap. 2.2 gezeigt:

I.=H,, I, Gleichstromverstirkung H,, (3.4)

Die Gleichstromverstdrkung ist nicht konstant, sondern vom Kollektorstrom /. und von der
Temperatur abhédngig. Sie hat typischerweise Minima fiir kleine und grosse Strome:

DC current gain kre = f (Ic)
Vee = 5 V (common emitter configuration)

5
e

Gleichstromverstarkung H, (k,,) in Abhidngigkeit vom
Kollektorstrom und der Temperatur.

Quelle:
0T 30T 100 1ol ma 102 Siemens Einzelhalbleiter Datenbuch 11, Auflage 3,1992

—

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.4.2 Shockley-Gleichung fiir den Transistor

Der bipolare Transistor ist grundsétzlich ein stromgesteuertes Element.

Mit der Shockley-Gleichung fiir den Transistor kann der Kollektorstrom /.. eines (idealen) Transistors
in Abhéngigkeit der Emitter-Basisspannung U,, beschrieben werden:

I = ,S[eUU _1} Shockley-Gleichung fiir den (3.5)
Transistor

I verkorpert den Sdttigungssperrstrom und n den Emissionskoeffizienten. In der Regel kann n=1
gesetzt werden, da die Basis-Emitterstrecke ein hoch dotierter PN-Ubergang ist.

Aufgrund der Stromsteuerung wird diese Gleichung selten direkt verwendet. Sie dient hauptsichlich
um einige der spéter verwendeten Zusammenhinge zu begriinden.

3.4.3 Reststrome am Transistor

Bei Si-Transistoren als Verstérker spielen Reststrome in vielen Féllen keine Rolle, da das Verhéltnis
von Steuerstrom zu Reststrom sehr gross ist und der Reststrom den Steuerstrom nicht signifikant
beeinflusst. Anders bei Ge-Transistoren, wo die Reststrome, wie bei den Dioden, ca. 1000x grosser
sind. Reststrome werden also nur in speziellen Féllen ndher untersucht und beriicksichtigt.

Bein Einsatz des Transistors als Schalter konnen Reststrome die Eigenschaften als quasi-idealer
Schalter ungiinstig beeinflussen und sind dementsprechend zu beriicksichtigen.

Wie bei den Dioden, sind alle Reststrome des Transistors temperaturabhédngig und nehmen bei
steigender Temperatur zu. Dabei gelten dieselben Zusammenhénge. Vor allem Transistoren mit
grosser Sperrschichtfliche (Leistungstransistoren) zeigen signifikante Reststrome.

Bei einer niheren Betrachtung werden vor allem die Reststrome /., und I, interessant. Die

CBO
Bezeichnung "I " besagt, dass hier der Strom von C nach B bei offenem Emitter gemeint ist:

a.) b.)

VCC VCC

ICBD ICED

Bild 3.7: Messschaltungen fiir Reststrome an Transistoren.

a.) Messung von |
b.) Messung von |

CBO

[SE]

Fiir Si-Kleinsignaltransistoren liegen Praxiswerte im fiir /_,, im Bereich 1..10nA bei 20°C.

Zwischen beiden Reststromen besteht der Zusammenhang iiber die Stromverstiarkung:

Iopy = oo xe (3.6)
H,, +1 Reststrome am
I =Hupl,+(Hpp + ) = Hpplp + 105, Transistor 3.7)

- kann der Formelsatz aus dem Kapitel 1.2.4.1 verwendet werden.
In Verstédrkerschaltungen sorgt man durch geeignete Dimensionierung, dass der Einfluss der
Reststrome gegeniiber den Steuerstromen vernachldssigbar wird.

Fiir eine konkrete Berechnung von

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.4.4 Gleichstromersatzschaltbild

Das Gleichstromersatzschaltbild des Transistors dient Grundlage fiir simtliche gleichstrommassigen
Betrachtungen. Es stellt eine starke Vereinfachung des Transistormodells dar und dient dazu den
Formelsatz fiir die Gleichstromdimensionierung zu begriinden.

Das Gleichstromersatzschaltbild fiir den aktiven Betrieb (Verstarkerbetrieb) definieren wir:

Bild 3.8: Gleichstromersatzschaltbild des
Transistors fiir den Verstiarkerbetrieb.

Die in Durchlassrichtung betriebene Basis-Emitterdiode wird durch die Spannung U,, beschrieben.
Der Kollektorstrom wird durch die gesteuerte Stromquelle H,,-I, modelliert.

Nun konnen wir unter Verwendung dieses Ersatzschaltbildes liber einem Knoten-/ Maschenansatz den
Arbeitspunkt eines beschalteten Transistors bestimmen. Der Arbeitspunkt wird durch den
Kollektorgleichstrom ohne wechselstrommassige Aussteuerung verkorpert. Er ist das Kriterium fiir die
DC-Dimensionierung jeder Verstédrkerstufe.

Die Bestimmung des Arbeitspunktes betrachten exemplarisch am einstufigen Verstiarkers in
Emitterschaltung. Anhand dieser Rechnung werden konkrete Formeln fiir die Berechnung der
Widerstdnde entwickelt.

Detailschaltbild DC-Ersatzschaltbild

Bild 3.9: Ableiten des Gleichstromersatzschaltbildes
aus der Gesamtschaltung.

Fragestellung: Wie gross wird der Kollektorstrom 7/, wenn die Widerstdnde R,,.,R,, U,, , H,,und U,
gegeben sind?
Die Masche M gilt:

URZ:UBF+IFR4:UBE+ICR4(1+ J -1y, =1,=

Il

Uco —[UBF +ICR4[1+1J]
Hpy I

—-1,= -
¢ Rl Hy,

In Knoten A gilt:

UCC — UR2
R1

Ip=1y)+1p=

Wir verwenden nun beide Gleichungen um /.. zu bestimmen und erhalten die formale Losung:

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Hyy(UecR =Upy (R, +R,)) Arbeitspunkt des Transistors

= - (3.8)
c R4(R1 +R2)(HFE +1)+R1R2 bEI geQEbenen R,..R4

Wir sind nun in der Lage, bei gegebenen Komponentenwerten den Arbeitspunkt der Verstéirkerstufe
zu bestimmen. Bemerkenswert ist, dass der Kollektorstrom nicht vom Kollektorwiderstand R,
abhingig ist.

Beim der Rechnung mit der Formel (2.7) miissen die Werte fiir ,, und U, vorgegeben werden. Wir
wissen aber, dass diese aber vom Arbeitspunkt selber abhéngig sind. Deshalb beginnt man mit einem
Schitzwert fiir H,, und U,,. In Kleinsignalverstdrkern sind Werte fiir /4,,=200 und U,,=0.6V in vielen
Fillen gute Anfangswerte.

Die erste Rechnung liefert mit den Anfangswerten eine Néaherung fiir den Arbeitspunkt. Mit dieser
werden die entsprechenden Werte fiir U,, und H,, aus dem Datenblatt bestimmt und der Arbeitspunkt
neu berechnet. Das Verfahren wiederholt man sooft, bis der Kollektorstrom mit geniigender
Genauigkeit bestimmt ist.

Beispiel 2.1:
Bestimmen Sie den Kollektorstrom der folgenden Verstirkerstufe mit einer Genauigkeit besser als

o/ .
1%: Kenndaten BC107..109A/BC
7208 1o 7208580 _
Vog=5v i asees
O 2av 800 Tj=2eC < isail,
N T typicat valuesfH——F— R (mA) ! 1
<
I I 42K FE o SHSIE
BC108CY f
800 BC109CH }7

BC107A A

400 BC1078H i

» { BC 10881 i

= 810981 i
I I J‘Béj(j;j I Base-emitter
1.6K A 107 = voltage versus
200! { BC108AH i collector current]
= Vce=5V E: a
TTj=25°C [T1T]
f .
FHEI

Wir erhalten die Resultate: = 0 1 "0 lcwm 00 %40 600 800%gmIR00

Quelle: Philips Semiconductor Databook 3-4, 1968

H,, =200,U,, =0.6V: I, =23966mA
H,, =195U,, =0.62V: I, =2.410mA

3.4.5 Gleichstromdimensionierung
Mit der Gleichstromdimensionierung wird der Arbeitspunkt des Transistors festgelegt. Sie liefert als
Resultat die Widerstandswerte fiir die entsprechende Schaltung.

Bei der Dimensionierung sind Vorgaben wie Leistung, Ein-/ Ausgangswiderstidnde, Speisespannung
sowie Streuung der Transistorkennwerte zu beriicksichtigen. Die geforderte Verstarkung der Stufe
wird bei der Gleichstromdimensionierung nicht betrachtet.

In der Praxis ist keine optimale Dimensionierung moglich, da viele der wiinschenswerten Eigen-
schaften in Konkurrenz oder sogar im Widerspruch zueinander stehen. So hat z.B. ein grosserer
Kollektorstrom zwangsldufig einen kleineren Eingangswiderstand zur Folge.

Der Transistor ist von Natur aus ein hochgradig nichtideales Bauelement: Praktisch alle Kennwerte
sind temperatur-, arbeitspunkt- und spannungsabhingig und sind zudem Exemplarstreuungen
unterworfen. Durch geeignete schaltungstechnische Massnahmen kann der Einfluss dieser
Widrigkeiten aber soweit vermindert werden, dass das Schaltungsverhalten nicht mehr beeintréchtigt
wird.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Die Dimensionierung kann auf unterschiedliche Art erfolgen. Wir betrachten zwei grundlegende
Methoden, die die prinzipielle Technik der DC-Dimensionierung zeigen:

¢ Analytische Methode:
Durch Arbeitspunktvorgabe bestimmen der Widerstinde mit Hilfe von
Dimensionierungsformeln. Primér geeignet fiir Kleinsignalanwendungen.

¢ Grafische Methode:
Durch Einlegen der Lastgeraden im Ausgangskennlinienfeld, bestimmen der
Verstiarkereigenschaften.

Zusammenfassung:

Die DC-Dimensionierung bezweckt:

Festlegen des Arbeitspunktes, so dass die geforderte Leistung an die Last abgegeben wird.
e Bestimmen aller notwendigen Widerstdnde, die gleichstrommassig aktiv sind.

e Vermindern des Einflusses von Parameterstreuungen des Halbleiters.

e Vermindern von Temperatureinfliissen.

3.4.5.1 Analytische Methode

Sie beinhaltet grundsétzliche Betrachtungen wie der Arbeitspunkt eines Transistors fixiert wird und
wie aus der Arbeitspunktvorgabe fiir eine bestimmte Schaltung die Widerstinde berechnet werden.

Wir erarbeiten einen Formelsatz zur Dimensionierung fiir den einstufigen Verstirker in
Emitterschaltung. Fiir die anderen Grundschaltungen gelten analoge Betrachtungen.

~u k=3.5 (Querstromfaktor,Normalfall = 5)
« m=3.5 (Emitterspannungsfaktor,Normalfall = 4)
1/2 I,=kI, (3.9)
Uy —(m+1)Ug, ) H
R] — ( CC ((k+1;I BF,) FE (310)
c
1/2
’ kI, (3.11)
R, = Uee —mUpg
2..4Uq, 3 21, (3.12)
R, = mUpgp
11+t (3.13)
¢ Hyy

Soll die Stufe eine gute Temperaturstabilitdt aufweisen, lassen wir tiber dem Emitterwiderstand R, 2..4
U, abfallen. Beim Si-Transistor erfolgt eine Arbeitspunktverschiebung primér dadurch, dass U, pro
°Cum ca. 2 mV abfillt. Aufgrund der nahezu konstanten Basisspannung steigt der Emitterstrom an. R,
so dimensioniert, dass bei steigendem Strom /, der Spannungsabfall iiber R, mehr als ca. 2mV/°C steigt.
Dadurch entsteht ein Regelmechanismus, eine sog. gleichstrommaéssige Gegenkopplung, die dem
Stromanstieg entgegenwirkt.

- Sehr klein ist, verglichen mit dem
Basis- und Querstrom. Der Querstrom /, wird ca. 3..10 I, gewéhlt. Ein grosserer Querstrom bringt
zwar eine (etwas) bessere Temperaturstabilisierung, vermindert aber den Eingangswiderstand der
Stufe, was in den meisten Féllen unerwiinscht ist. Bei Si-Transistoren kann normalerweise problemlos
mit /=51, dimensioniert werden.

Die Spannung U, ist verhéltnisméssig konstant, da der Reststrom /

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Die verbleibende Spannung U -U,, wird hilftig iber dem Transistor (U,,) und dem Kollektor-
widerstand (U,,) aufgeteilt. Dadurch erhalten wir eine grosse Aussteuerbarkeit (wenn R, >> R,).

Aufgabe:
Begriinden Sie die Formeln (2.10)..(2.13) mit Hilfe eines DC-Ersatzschaltbildes.

Beispiel 2.2:
Einstufiger Kleinsignalverstdrker mit BC107B und Arbeitspunkt I =2mA. Speisespannung U, =9V.
Zu bestimmen: Alle Widerstidnde und U

i = o i ifi
Grundschaltung CHARACTERISTICS T] 25 OC unless otherwise specified

—» Collector cut-off current

Ig = 0; Vgp = 20 V3 Tj = 150 °C Icgo < 15 A

—» Base-emitter voltage 2)
typ. 620 mv

lc= 2mAVeE =5V VBE 550 to 700 mV
Ic = 10 mA; VGE =5V VBE < 770 mv
BC1074 | BC107B | BC108C
BC108A | BC108B |BC109C

BC1098

— D.C. current gain
40 100
Ic=10uA; Vg =5V

>
DEE yp. o0 | 150 | 270

> 110 | 200 420
Ic=2mA; VGg =5V hpg  typ. 180 | 290 520
< 220 | 450 800

2) VBE decreases by about 2 mV/OC with increasing temperature.

Datenblatt: Philips, Silicon Transistors, 1968
Wichtig:
Dimensioniert wird immer mit typischen Werten!
Aus dem Datenblatt lesen wir:
U, @2mA=0.62V
H, @2mA=290

Mit den Formeln (2.11)..(2.13) erhalten wir die Widersténde:

I,=51,»>k=5  U,=4U,, —m=4
Uee —(m+ 1)U )Hpy  (9-5-0.62) 290 ,
Ry = Wee =(m+ DU )y _( )20 _ 1 ssake —2150k0
(k+ 1)1, (5+1)2-10°
1)U Hyy  (441)0.62-290 ,
R, = WMy (441) = 89.9kQ —2590kQ
k1, 52-10°
RgzU(!(!_MUBF,29_4'0‘§32=1_63kg —2 51.6kQ
» 21, 2-2:10
Ry=— s 06255570 —2 5 1.2kQ

1) -3 1
Ll1+ 2-10 (1+)
‘/( HrrJ 290

Eine Kontrollrechnung mit Formel (2.8) zeigt uns den effektiven Kollektorstrom, den wir mit den
Normwerten erhalten:
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R, =150kQ R,=90kQ  Ry=16kQ R, =12kQ
U, @2mA=062V  H, @2mA=290 U =9V

H,, (UccRy U (R +Ry)) 290(9-90-10° - 0.62(150-10° +90-10°)
" R,(R +R)(Hy +1)+RR, 12 10%(150-10° +90-10%)(290 +1) +150-10° -90- 10°

=1.9705mA

Ebenso kann der Arbeitspunkt mit Hilfe einer PSpice-Simulation verifiziert werden. Der Arbeitspunkt
wird bei PSpice immer implizit bestimmt (Bias Point) und im Listing als Spannungen an den Knoten
ausgewiesen:

030 03/07/96 13:03:47 300000000 NT Evaluation PSpice (Rpril 1395) xwouoooone
% D:\E94\Hikroelektronik\Beispiele\TransUerstarbeitspkt.sch
SHALL SIGNAL BIAS SOLUTION TENPERATURE =  25.800 DEG C
*
A3 NODE  UOLTAGE NODE  UDLTAGE NODE  UOLTAGE NODE  UOLTAGE
2 16K
150K < ($N_op01) 2.9974 ($N_p082) 5.9147
@ ($N_0003)  2.3220 ($N_6004)  9.0000
t BC107B Vi
UDLTAGE SOURCE CURRENTS
NAME CURRENT
A2 R4 u_ut -1.968£-03
o
80K LK
< TOTAL POMER DISSIPATION 1.T7E-62 WATTS
-
- oo« BIPOLAR JUNCTION TRANSISTORS
0 NAME a_at
MODEL BC1078-X
1B 6.71E-06
ic 1.93E-03
UBE 6.75E-01
uBC 2.92E+60
= VCE 3.59E+400
k[ ﬁJ BETADC 2.87E402
0, 0.16 Cd: Model.. GH 7.50£-02
RPT 4.24E%03
RX 0.00E+00
RO 3.24E404
CBE 5.326-11
¢BC 3.04E-12
B 0.00E+00
cJs 9.08E+00
BETAAC 3.18E402
FT 2.12E+08

Die minime Abweichung zwischen analytischer Rechnung und Simulation ist durch das ungleiche
Modell des BC107B zu erkléren.

3.4.6 Einfluss der Temperatur auf den Arbeitspunkt

Bei Si-Transistoren ist hauptsichlich die Anderung von U, fiir die Temperaturabhéngigkeit
verantwortlich. Unter Vernachlédssigung der Reststrome und der Annahme dass H,, liber die
Temperaturinderung konstant bleibt, kann mit GI. (2.8) iiber Differenzenbildung die Anderung des
Kollektorstromes formuliert werden:

Kollektorstrom-
AL = H/f/-:(Ucch —Upgpr (R1 +R, )) 3 Hyy, (Ucch —Ura (R +R, )) snderun
¢ R,(R,+R,)(Hpr +1)+RR, R,(R, +Ry)(Hpr +1)+ RR, 9
Hpp (R, +R, )AUBF
= — - - AU 1,:U -U
R4(R1 +R2)(HFF+1)+R]R2 ( BRI BIT?2 /H,/]) (314)

Wir konnen die obige Gleichung weiter vereinfachen und erhalten eine Ndherung fiir die
Kollektorstromidnderung:

Al ~— AUy, Naherung (3.15)
R/[R, Kollektorstroménderung
HI"I'/'
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Beispiel 2.3:
Wie gross wird der Kollektorstrom der in Beispiel 2.2 dimensionierten Schaltung, wenn die
Temperatur von 25°C auf 45°C dndert?

H,,(R, +R,)AU,, 290(150-10" +90-10%)20-(-2)-10~*
R,(R + R, Hy, +1)+RR, 1.2-10(150-10° +90-10*)(290 + 1) +150-10° -90- 10°
Io =1cp + Al =19705+0.02861 = 1.9991mA

Al = =28.61uA

Dieser Wert ist etwas zu klein, da mit steigender Temperatur natiirlich auch H,, ansteigt, was eine
Erhohung des Kollektorstromes zur Folge hat. Dies wurde in dieser Formel nicht beriicksichtigt.

Beispiel 2.4:
Wie gross wird die Kollektorstromidnderung mit den Werten aus dem vorherigen Beispiel 2.3 wenn
man die Ndherungsformel (2.15) verwendet?

N P K ) 2 U Y P
RJR, ~ 150-10°90-10° 10
+1.2-10°
H,, 290

3.4.7 Weitere Fallbetrachtungen zur Temperaturstabilisierung

Wir haben bis anhin die Stabilisierung des Arbeitspunktes mit einem Basisspannungsteiler und
Gleichstromgegenkopplung iiber den Emitterwiderstand betrachtet. Diese Beschaltung bringt in der
Praxis in der Regel die besten Ergebnisse.

Grundsitzlich kann die Festlegung des Arbeitspunktes aber auch mit anderen Beschaltungen erfolgen.
Diese zeigen dann aber ein anderes Temperaturverhalten und Einflussminderung von
Exemplarstreuungen der Transistorparameter.

Wir postulierten, dass bei einer Schaltung mit Si-Transistoren nur AU, relevant ist und der Reststrom

1., vernachlissigt werden kann. Wir werden in den nachfolgenden Betrachtungen zeigen, dass diese

Aussage fiir die Praxis korrekt ist, indem wir die vollstindigen Ansétze zur Bestimmung der

Temperaturabhéngigkeit% herleiten und die Resultate vergleichen:

3.4.71 Arbeitspunktstabilisierung mit Basiswiderstand

Dies ist die einfachste Beschaltung, zeigt aber beziiglich Exemplarstreuungen ein schlechtes Verhalten.
Diese Art der Arbeitspunkteinstellung wird deshalb kaum verwendet.

Grundsitzliche Zusammenhinge:
I :Ucc —Uge 7
1 R] B

Ip=I1c+15=15(Hp +1)

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Wir berticksichtigen den Reststrom mit
Io=Hpplp+(Hpp + 1)1 g

H 1 I.
rr F Iogo =1 +—2 (3.16)

=I,=1+
’ ] H,y, A

und zeichnen das zugehorige gleichstrommadssige Ersatzschaltbild und bestimmen 7, :

| o I. = Uce =Upy + Lepo (H/«‘/-: + 1) _ I (3.17)
R3 B = =
[} R1 lomo(Heet1) le R] HFE HFF
Hee U B U H + 1
Io=| =5 =2t Iy —7— |H (3.18)
i C [ R| R] CBO H,;,,; FE

™~
= |
- 3
Uge GND

Die Kollektorstromidnderung beziiglich der Temperatur erhalten wir durch Ableiten:

%: _idUBE_'_HFE-l'ldICBO H. (3.19)
dr R, dT H, dr | "
o . dlgy AUge . . . .
Die Differenziale T,T konnen wir nach GI. (1.16) und GI. (1.17) beschreiben und setzen ein:
%:—CnU,v dIﬂ:CIC,,O
dr dTr (3.20) (3.21)
dlc CI’lUT H,,v,,- +1 nUT H”, +1 (3 22)
= +—"L—C iy |Hrp=CH +——1 '
dT [ R, H,, cBo |H1FE FE R, H,, CBO
H,, +1 N . .
Da T 1 und m=1 kénnen wir ohne grossen Fehler vereinfachen:
I
dL:CHFF ﬁ+1 . (3.23)
dT ‘| R,
Beispiel 2.5:

Fiir R,=3.3MQ , H,,=300,U,=26mV , C=0.07K" und I,,,,=1nA erhalten wir die Kollektorstroménderung:

Ye _cpg (Yryr, :0.071-300(L266+1-10"j:189ﬁ
a7 R, 33-10 K

Wir erkennen, dass der Temperatureinfluss zwar stiarker durch U,, (ca. 8x) beeinflusst wird als durch
I,.,,jedoch in derselben Grossenordnung liegt. Daraus folgen die relativ schlechten
Stabilisierungseigenschaften. Fiir Ge-Transistoren (/,.,, im uA-Bereich) ist diese Schaltung absolut

CB0
unbrauchbar.

Die Anderung der Kollektor-Emitterspannung (Temperaturdrift) wird bei einem Kollektorwiderstand
von 10kQ :

% - _R, % —_10K-189-10" = 1.89mV / K Temperaturdrift (3.24)

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Fiir einen Si-Transistor erscheint diese Schaltung auf den ersten Blick interessant, da die
Kollektorstromdrift sehr klein ist. Man bemerkt aber rasch, dass bei dieser Schaltung die
Exemplarstreuungen von H,, (hier sind -50% bis +100% {iblich) sich voll auf den Arbeitspunkt
auswirken. Deshalb eignet sich diese Schaltung nicht fiir eine prédzise Dimensionierung.

3.4.7.2 Stabilisierung mit Basisspannungsteiler

Wir betrachten nun das Resultat, wenn die Basisspannung iiber einen Spannungsteiler aufbereitet wird,
in der Idee, dass der Arbeitspunkt weniger von der Stromverstdrkung abhéngig ist. Ob dies tatsédchlich
etwas bringt, wird nun gepriift:

Grundsitzliche Zusammenhinge:

Uu..-U
I = ccR BE:IB+12
2
I _Um-;
, =
R,

Up=R, -1, +Ug;
I, :IC +1, =Ili(HI’Iu' +1)

Wir substituieren den Basisspannungsteiler mit einer Ersatzquelle nach Thévenin, beriicksichtigen den

Reststrom /., zeichnen das gleichstrommassige Ersatzschaltbild und bestimmen /..

R/ R
Uco —_1772
"SR TR, (3.25)
lego (Heet1) UCC Rz
Hee =
Unp, R, +R, (3.26)
Uy, =Upp  Teopo(Hpy +1
I/; — IhR Bl + (,IiO(I—I Il ) (327)
UThl Th FE
Io=Hpp Iy (3.28)
(OGND
Die Kollektorstromidnderung wird dann:
di, _(_ 1 dUy, + H,y +1dl ey H, =CH,, ﬂ+ Lepo (3.29)
dr R, dT ~ H,, dT ‘ \R, A
Bestimmen Sie fiir nachfolgende Schaltung die Temperaturdrift dU,,/dT:
e RR, _Ucc Ry
R0k "R, +R, "R, +R,
le=1mA
i di,. Uy oo 0.026 1-107°
Ug-20V —=CHp| —+ =0.071-300 + =35778uA | K
dr R,, A 16K[484K ~ 0.99
dU, di.
—f =R, —£=-10K -35.778uA =-03578V /| K
dr S dT

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Auch hier sehen wir, dass wiederum /., praktisch keinen Einfluss auf die Verschiebung des
Arbeitspunktes hat, sondern nur AU, relevant ist.

Bemerkenswert ist aber bei einer Temperaturdnderung von 10°K die Kollektor-Emitterspannung um
AU ,=3.578V. Bei einer Ruhespannung im Arbeitspunkt U, (ImA)=10V ist diese Abweichung
immerhin 35.78%. Deshalb ist diese Schaltung in jedem Fall unbrauchbar.

3.4.7.3 Stabilisierung mit Emitterwiderstand (Gleichstromgegenkopplung)

Eine Temperaturerhohung hat ein Ansteigen des Emitterstromes zur Folge. Legt man nun in die
Emitterleitung einen Widerstand geeigneter Grosse, so féllt bei steigender Temperatur eine grossere
Spannung ab, die der Basis-Emitterspannung entgegenwirkt. Man erhilt also einen Regelmechanismus.

Diese Form der Arbeitspunktstabilisierung stellt in der Regel die beste Variante dar. Das Problem,
dass aufgrund des Emitterwiderstandes die nutzbare Verstarkung herabgesetzt wird, kann durch
Zuschalten eines Emitterkondensators behoben werden.

Grundsitzliche Zusammenhinge:

OUCC
Upe U
[ == "B =1, 41,
RZ
=Y
R2
Uy=R, 1, +Uy,
u
: I,=Ic+1,=1,(H,, +1
OGND I C + B Ii( I'Iu+ )

Mit Beriicksichtigung des Reststromes /., erhalten wir den Kollektorstrom /,:

Wir substituieren den Basisspannungsteiler mit einer Ersatzquelle nach Thévenin:

R, R, (3.30)
RY'lz = R
U 1+ R,
_ Uce R, (3.31)
™R, +R,
- e I no(Hpne +1
I, = Uy, U;é/-/ I, R, N cBO(H re 1) (3.32)
Th FE
) I,=H, 1, (3.33)

O GND

Wir erhalten als Resultat eine um 7, erweiterte Formel (2.8):

RTh .
~ Up, —Upgg +71c30 U, = UccR, (3.34)
le=7% +(H,y + DR Hee Ry * R
Th II 4 RTh - R] ” R2
Mit A=1 wird die Temperaturdrift des Kollektorstromes und der Kollektor-Emitterspannung:
d/,. C-H U, = Temperaturspannung
< = L (UT + Ry, ‘ICBO) ; (3.35)
dT Ry, +(Hy + )R, C = Temperaturkonstante
dU¢s __p dlc (3.36)
dT > dT

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Beispiel 2.6:
Bestimmen Sie die Temperaturdrift der nachfolgenden Schaltung fiir einen Si-Transistor mit /,,=200,
I,,=1nA und dasselbe fiir einen Ge-Transistor mit /,,=150, I _,,=1uA:

> T CRO
Silizium: Cg =0.071 U, =0.026V
Ry, = R||R, =150K[90K =5625KQ

dle o CHre (7 4y Ry, Top)= 0.071-200 (0.026+5625-10°1-10°) =124uA | K
AT~ Ry +(Hpp + DR, 5007562510+ 200+ 1) 1200
dUCE _ di,

=R SC = 1600-0.35-10° = 2mV | K
dT dT

Germanium: Cg, =0.049

di,. C-Hy, 0.049-150 . i
S HE (U 4+ Ry Top) = 0.026+56.25-10*-1-107°) = 2.546uA | K
dr R,,.h+(H,,,,_,+1)R4( r+ Ry Tem) 56.25-10*+(150+1)-1200( ) "
dUCE _ g Ylc _ 1600.035-10 = —4.07mV I K

dT dT

Diese Form der Arbeitspunktstabilisierung ist sowohl fiir Silizium- wie auch Germanium-Transistoren
geeignet. Aufgrund des Basisspannungsteiler wird die Schaltung unempfindlich gegeniiber
Exemplarstreuungen fiir /{,,. Nachteilig ist aber, dass der Eingangswiderstand durch den
Spannungsteiler sinkt.

34.74 Stabilisierung mit Emitterwiderstand und Stabilisatordiode

Durch Zufiigen einer Diode in den Basisspannungsteiler kann die Arbeitspunktstabilisierung weiter
verbessert werden. Bei diesem Prinzip wird insbesondere der Anderung von U, entgegengewirkt.
Beziiglich Reststrom /., bringt diese Variante keine Verbesserung.

Die Diode muss aus dem gleichen Halbleitermaterial bestehen und thermisch eng mit dem Transistor

gekoppelt sein.
Es gilt derselbe Ansatz wie in allen vorhergehenden Fillen.

Neu ist aber der Strom 1L,:

I, = M (3-37)
R2
Wir erhalten die Kollektorstromédnderung:
Uy, =U,
dlc _ CH,y R, Uy Ry Tew Ry, =R1|R2 (3-38)
dT Ry, +(Hp + DR\ R +R, A U, = Temperaturspannung

C =Temperaturkonstante

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Beispiel 2.7:
Wie gross wird die Temperaturdrift der Kollektor-Emitterspannung fiir die vorher gezeigte Schaltung?
di, CHyy R, Uy Ry,
= ‘ +—F ey |=
dT Ry +(Hp +1)R, (R +R, A
_ 0.071-200 (0.026~90K N 56.25K 1'109):4681114/1(
56.25K +(200+1)1200\ 240K 0.99

dU¢ =_Rqﬂ= ~1600-468-107° = —0.749mV | K
dT dT

Der Einsatz einer Diode hat hier eine ca. dreifache Verbesserung der Temperaturdrift gebracht.

3.4.8 Abschdtzen von Arbeitspunkten

Oftmals sollten in einer unbekannten Schaltung Strome und Spannungen bestimmt werden. Besonders
fiir Reparaturen mit mangelnden Schaltungsunterlagen ohne Messwerte, konnen die nachfolgenden
Hinweise hilfreich sein. Es ist selbstverstdndlich, dass diese Methode nur ungefihre Aussagen liefert.

Vorgehen:
Da es sich um eine kreative Methode handelt, konnen nur grundsétzliche Hinweise gegeben werden.

1. Messwerte stellen Referenzpunkte dar. Ausgehend von diesen Werten werden die Grossen
berechnet.

2. Fiir die Betrachtung gilt bei allen Transistoren ein 1,=0, d.h. H, —>oo.

3. Abschitzen, welche Transistoren im aktiven Betrieb arbeiten, d.h. welcher Kollektorstrom im
Ruhezustand fliesst. Eine sichere Aussage ist in komplexen Schaltungen oftmals schwierig.

4. Bei diesen Transistoren im aktiven oder durchgeschalteten Betrieb wird jeweils ein U,, von
0.6..0.7V hingeschrieben.

5. Bei Transistoren im durchgeschalteten, gesittigten Betrieb wird U,,=0V
Bei Kleinsignal-Si-Dioden im Vorwirtsbetrieb wird 0.6V hingeschrieben.

Beispiel 2.8:
Bestimmen Sie alle Spannungen an den Transistoren beziiglich Masse!

yo—o+Ub=gV

Bild 3.10: Schitzungen der Betriebsspannungen am
Kleinleistungsverstirker.

TUN: Transistor Universal Silizium
DUS: Diode Universal Silizium

B 4 £ Quelle: Elektor, 300 Schaltungen, S. 103, 1979

* siehe Text Cc2=470ufav 74501

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Wir beginnen hier mit dem Basisspannungsteiler am Eingang und erhalten mit der Voraussetzung /,=0
die Basisspannung fiir 7, und die zugehorige Emitterspannung:

UsR, 910K VQ
R +R, 33K+10K Q
Uppr =Uppy =Upgp =21V =0.6V =15V

Upypy = =2.093V =2.1V

Nun werden analog die anderen Spannungen berechnet:

Uypy =Upp =15V
Uypy=U,yy Uy, = 15V =0.6V =09V
Uers _ 9V 53 07ma = 23ma
R, 39Q
Uyrs=U, =11, R, =9V —0.023A-150Q = 555V = 5.6V
Upya=Upps—Uyy =56V =06V =5V
Uypa=Upps=Uy —Iopy R =56V =06V —0.023A-27Q = 4379 = 4.4V
Uppa =Upya +U yp = 44V +0.6V =5V

Loy =

Da U, =U,,., fliesst im Ruhezustand kein oder nur sehr wenig Strom durch die Endstufentransistoren

(sog. Klasse B- Verstirker).

Die Schitzungen konnen durch Messwerte stark verbessert werden. Solche Zusatzinformationen sind
in der Regel notwendig, wenn gleichstrommassige Riickfiihrungen vorliegen:

Beispiel 2.9:

Bild 3.11: Schitzungen der Betriebsspannungen.

Fiir den Entzerrervorverstirker fiir magnetische
Tonabnehmer werden die Spannungen geschétzt. Hier ist
zusitzlich ein Messwert, z.B. U_, erforderlich.

Quelle: Elektor Jahrbuch 1970, S. 49

Wir erhalten folgende Spannungen beziiglich Masse:

T, T,
U, 0.05V 0.65V
U, 0.65V(Messwert) |1.25V
U, 1.25V 6.5V

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5 Transistorkennlinien

Transistorkennlinien beschreiben das Verhalten des Transistors in verschiedenen Arbeitspunkten /.
und bei verschiedenen Kollektor-Emitterspannungen U,,. Modernere Datenbiicher tendieren eher

weg von der grafischen Beschreibung zu tabellierten Werten mit zugeh6rigen Umrechnungsformeln.

Besonders fiiher wurde das Vierquadranten-Kennlinienfeld zur grafischen Dimensionierung benutzt.
Es erlaubt das Herauslesen von Kenndaten und erlaubt die Dimensionierung bei bekannten
Lastverhéltnissen des zugehorigen Arbeitspunktes und zeigt sofort den maximalen Austeuerbereich
der Stufe.

L2 O A I i | T T T T rrororT

] I [1] )R
— 11. Quadrant ﬁAC) |. Quadrant ] 2N930§
] — ]

y Ig =150pA +—+ ©
N 40 B = 120pA

N A !
B — =4 100A
4 i +
N4 T 80pA
AN I' —
2. |t
2 / m—— 60uA
D \ 20 AV A I
2 N AT - 40uA
N =
20pA
N
Bild 3.12: Vierquadranten Kennlinienfeld der Emitterschaltung.
J00Ig (LA) 0 10 20 H—eg (V) 130
T t ‘;9‘ T t CrE Kennlinien fiir den Transistor 2N930:
T 1 o
=1 11l. Quadrant I. Quadrant: Ausgangskennlinien 7 (U,,)
I+ .
ML Vi I\_/' Quadrant I1. Quadrant: Stromverstdrkungskennlinien /,(/,)
- eg =5V (V][ TI_IL—U } II1. Quadrant: Eingangskennlinienfeld U, (1,)
LITT I IBERE IV. Quadrant: Spannungsriickwirkungs-Kennlinienfeld U, (U..)

Quelle: Philips Semiconductors Databook 1968, Part 3-4 (haufig nicht eingezeichnet)

Die einzelnen Kennlinien werden hierbei aufgrund eines Parameters spezifiziert, z.B. I, fiir die
Ausgangskennlinie. Er wird jeweils fiir eine einzelne Kennlinie konstant gehalten. Technisch erfolgt
mit Messung mit einem sog. Halbleiter-Kennlinienschreiber.

Aus den nichtlinearen Kennlinien kann durch Linearisierung fiir den jeweiligen Arbeitspunkt ein Satz
Kleinsignalparameter bestimmt werden, die das Verhalten des Transistors beschreiben. Fiir
Kleinsignalanwendungen ist diese Naherung geniigend genau.

Bei der Betrachtung muss immer unterschieden werden:
Grosssignalbetrachtung:
Grosse Aussteuerung um den Arbeitspunkt. Kleinsignalparameter zeigen mehr oder

weniger grosse Abweichungen.

Kleinsignalbetrachtung:
Kleine Aussteuerung um den Arbeitspunkt. Kleinsignalparameter liefern gentigend genaue Resultate.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5.1 Ausgangskennlinienfeld

Es beschreibt den Kollektorstrom /.= f(U,.,,1,), wobei U, das Argument darstellt und /, Parameter ist.
Der Begriff "Parameter" besagt, dass diese Grosse jeweils fiir eine Kennlinie konstant gehalten wird,
wihrend das Argument stetig variiert wird.

U <0
(Sattigungsbereich)

le

Bild 3.13: Ausgangskennlinienfeld fiir einen
Transistor.

Das Bild zeigt als erste Kennlinie den Reststrom /., ,, der bei 1,=0 fliesst. Die anderen Kennlinien

verkorpern I (U,,) nach steigendem, konstantem Parameter /..

Der steil abfallende Bereich stellt den Séttigungsbereich dar (U,.,, < 0). Wir erkennen hier kleine
differenzielle Ausgangswidersténde. Sie liegen in der Grossenordnung von einigen Q bis einige mQ bei
Leistungstransistoren. Der Sattigungsbereich ist nur fiir den Betrieb des Transistors als Schalter
interessant. Beim Einsatz des Transistors als Verstarker interessiert nur der Abschniirbereich (Bereich
ausserhalb der Séttigung)

3.5.1.1 Differenzieller Ausgangsleitwert h,,_

Der differenzielle Ausgangsleitwert der Emitterschaltung 4,,, ist durch den Grenzwert definiert:

22e

— dIC
22e dUCE

AIE
AU,

(3.39)

Iz =const 1z =const

Er beschreibt als inverse Grosse den wechselstrommaéssigen Ausgangswiderstand des Transistors.
Allerdings ist h,, fiir den gesamten Ausgfangswiderstand der Schaltung eine kleine Einflussgrosse.

Der differenzielle Ausgangsleitwert nimmt mit steigendem Kollektorstrom 7, sowie kleinem U, stark
zu. Fiir den Transistor BC108B liegen typsiche Werte fiir 4,, im 10..100uS-Bereich:

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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10? 7208556 _
Vcg=5 to 10V
Poe Tii28eC CI08C
Tj=25°C .
I
(ua™ typical values ;4{%(:1'09(1:
¥ BC107B |
2 4q BC1088
10 7 BC‘IIOQIB
i BC107A
L~ BC108A
L1 I
4_-':/\’//’:‘—’/}/
10
Bild 3.14: Differenzieller (wechselstrommassiger)
1 i : Ausgangsleitwert.
-2 -1 2
10 10 1 10 Ic (mA) 0 Quelle: Philips, Semiconductor Databook 3-4, 1968

3.5.2 Wechselstromverstdrkung h,,,
Im Gegensatz zur Gleichstromverstdarkung H,, beschreibt die differenzielle Stromverstidrkung die
wechselstrommissige Stromverstarkung 4, (auch S oder 4, genannt) der Emitterschaltung:

dal,.
h21e :ﬁ:hfe :dTC
B

AL
Nz

(3.40)

Ucp=const Uy =const

Die differenzielle Stromverstarkung liegt etwa in der gleichen Grossenordnung wie die
Gleichstromverstirkung, wobei aber £,, in der Regel etwas hoher ist (ca. 10%-25%). Typischerweise
wird sie bei er Messfrequenz von 1kHz gemessen.

In den Datenbléttern wird die Kurzschluss-Stromverstarkung 4, beim H-Parameterkennliniensatz als
Grafik aufgefiihrt:

7208559
1000, —25°¢
f =1kHz
typical values =10V
hfe - VCE
|
T 5V
- 1
500 // f/’
Pa
400 v 10V
sof— g8} SR
c
/EE/ 10V
BC1078 Y| |
BC108B — 5V
200 BC1098 =
—/
BC107A ;.ﬁ:b— Bild 3.15: Differentielle Stromverstidrkung /.,
BC108A (Wechselstromverstiarkung)
100 Quelle: Philips, Semiconductor Databook 3-4, 1968
072 107! 1 Ic (mA) 10

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5.3 Eingangswiderstand h,,,

Man definiert den wechselstrommaéssigen Eingangswiderstand £, ,

Differenzieller (3.41)

AUy Eingangangswiderstand 7,

T AL

Uy =const Ucp=const

Der Eingangswiderstand wird mit zunehmendem Basisstrom kleiner. Der minimale Eingangs-
widerstand liegt wegen der Bahnwiderstinde aber etwas liber dem theoretischen Wert der BE-Diode.

Typische Werte fiir den Eingangswiderstand sind den BC107B im kQ-Bereich:

In den Datenblédttern wird normalerweise der Eingangswiderstand /4, in Form einer Kennlinie
spezifiziert:

3 7208551
10 , TBCI08C T =1kHz
h;: BC109C Tj =25°C
ie
(k) 2 d Bcioan typical values iy
<BC1098B
1 -4 BCI107 A
102 b1 34 BE104A
3
N
NN
N
AN\
\‘ \:~
0 \\§\ | Veg =10V
s
a N Bild 3.16: Differentieller Kurzschluss-Eingangswiderstand
V:F=5V" \\ § h,,, (Wechselstrommassiger Eingangswiderstand)
\§ NG Quelle:
N y .
3 Philips, Semiconductor Databook 3-4, 1968
1072 107! 1 0 Ic(ma) 107

Der Eingangswiderstand #,, kann fiir die Praxis vielfach ndherungsweise berechnet werden, indem die
Basis-Emitterdiode als normale Shockley-Diode betrachtet wird. Wir erhalten dann:

no—r Ur Ndherung fiir den differenziellen (3.42)
‘ I Eingangswiderstand /,,

Diese Ndherung vernachléssigt die Bahnwiderstidnde. Bei einem BC107 liegt der Basis-Bahnwiderstand
in dr Grossenodrnung von etwa 450Q.

Beispiel 2.10:
Fiir einen Leistungstransistor mit /,,=45 soll bei I, =5A der Eingangswiderstand #,,,, niherungsweise
bestimmt werden.

U, U/H,, 002645
Ili IC

hy,, = =0.234Q

Fiir Leistungstransistoren mit kleiner Stromverstdrkung sind so kleine Eingangswiderstinde normal.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5.4 Spannungsriickwirkung h,,,

Die Spannungsriickwirkung beschreibt, wie sich eine Spannungsidnderung am Ausgang auf den
Eingang auswirkt. Die Spannungsriickwirkung ist in der Praxis meist klein. Sie kann
schaltungstechnisch stark erhoht oder erniedrigt werden.

Wird eine Betrachtung unter Vernachlédssigung von Riickwirkungseffekten durchgefiihrt, spricht man
von einer unilateralen Betrachtung.

Halt man nun den Basisstrom konstant, erhalten wir die Definition der differenziellen
Spannungsriickwirkung #,,, der Emitterschaltung:

_ AUy

AU
i, = =
dU,

AUCIU

(3.43)

I g=const I g=const

Die Spannungsriickwirkung wird vom Transistorhersteller als #,, -Parameter spezifiziert und beziiglich

des Kollektorstromes aufgetragen.

12e

10° 7208553
BC108C f =1kHz
X 1 {8108 ¢ Tj=25°C
re ) {gggg g typical values ]
-4
(0™ BC109 B
BC107 A
102 3{ B854
1
2
N
N~:
0 N o VeE=5Y
2338
SN
N N
N
= NN
Vce=10v N \\\ Bild 3.17: Differentielle Spannungsriickwirkung 4,
1 Quelle: Philips, Semiconductor Databook 3-4, 1968
1072 107! 1 10 Ic (mA) 10°

Vom Wert her gesehen, ist die Spannungsriickwirkung relativ klein, wie das folgende Beispiel zeigt.

Beispiel 2.11:
Wie gross wird die Eingangsspannungsinderung AU, bei einem Transistor BC108B, wenn die
Spannung am Ausgang um 5V dndert, bei einem Arbeitspunkt /. =2mA?

AUpp =hy, - AU =2- 107 -5=1mV

Bei hohen Frequenzen erfolgt die Riickwirkung hauptsichlich aufgrund der Sperrschichtkapazitit der
Basis-Kollektordiode, wie wir in den entsprechenden Transistormodellen sehen werden.

Ausgabe: 1999, G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 3-25
Mikroelektronik | Transistoren

3.5.5 Umrechnung von H-Parameter fiir andere Arbeitspunkte

Besonders in neueren Datenbiichern werden H-Parameter werden in Datenblitter oft nur fiir
bestimmte Arbeitspunkte und Kollektor-Emitterspannungen spezifiziert. Aufgrund des prinzipiellen
Verlaufes konnen aber die Parameter ohne grossen Fehler fiir andere Betriebsbedingungen
umgerechnet werden. Die Umrechnung erfolgt durch Anwenden eines Korrekturfaktors.

Stromabhéngigkeit der h-Parameter Spannungsabhangigkeit der h-Parameter
H——QQ—(IC)——zf(I)'U =5V H—_&Afu 1. =2mA
< he (Ic=2mA) ¢l e e he (Uge=5V) =f(Uce): Ic=2m
102 T 20 T T1
&t i H
5 Vo=V + 1
|
fe He 15 hote
Tt ' h
T NG T \ =
NI A\ » ol
5 P \\\ \ 1
rM2e™N h
\\\\\\ /l 1,0 > : 12e ———
N /' \\ >
I
10° Lhgge - =
> NG 228 Bild 3.18: Umrechnungfaktoren
5 ¥ N 05 fiir H-Parameter beziiglich
— ~ anderer Arbeitspunkte.
N20e ™
0 -1 0 1 0 0
0 5 10 5  10'mA 0 L 20 v
— — U

Quelle: Siemens Datenbuch Transistoren, 1980/81

Der Einfluss von U, auf den Parametersatz ist eher klein und wird in Praxis hdufig vernachlassigt.

Beispiel 2.12:
Fiir einen Transistor wird 4,,=5 - 10* bei 2mA angegeben. Bestimmen Sie £,, bei [ =1mA!

sy = He - Miauomay =15-5-107% =75-107

Beispiel 2.13:
Bestimmen Sie den differenziellen Ausgangsleitwert ,, bei U, =20V, wenn h,,=10 -10°S bei U,,=10V:

1 1 - )
Popesvy :H_elh”ne(lov) :ﬁl()-lo ©§=133333-10°S

Iy = ol sy, =0.69-13333-10°5 =9.12-10°°S

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5.6 Konstruktion der Lastgeraden
Bei der grafischen Dimensionierung wird die Lastkennlinie direkt in das Ausgangskennlinienfeld
eingetragen. Sie dient zur Festlegung des geforderten Arbeitspunktes, also als Grundlage fiir die

Dimensionierung der Widerstinde. Weiter konnen Optimierungen beziiglich Grosssignalverhalten, etc.

und Aussteuergrenzen erkannt werden.

Ic [mA]

150

2 I(.' 0 7
501 : { \
1

o]
T

Lastgraden R IR, im Ausgangskennlinenfeld.

N

AT

u(‘ min u

Ig [uA]

Uce [V]

konnen aus der Grafik sofort abgelesen werden.

Die Lastkennlinie verkorpert die Steigung der aktiven Last fiir die Stufe. Sie ist immer negativ
steigend.

Mit Hilfe der Lastkennlinie konnen verschiedene Grossen der Verstirkerstufe aus dem Diagramm
gelesen werden:

- Bestimmen der ungefdhren Stufenstromverstirkung

- Bestimmen des verzerrungarmen Aussteuerbereiches (Fenstergrosse).

- Erkennen der Grenzwerte fiir U, I, und Verlustleistung
Die grafische Methode bietet vor allem bei der Entwicklung von Leistungsverstiarkern Hilfe um die
optimale Lastgerade oder Arbeitspunkt beziiglich maximaler Leistungsverstarkung oder maximale
Ausgangsleistung zu bestimmen.

3.5.6.1 Vorgehen:
Das nachfolgende Vorgehen ist allgemein giiltig fiir reelle Lastwiderstdnde.

Gleichstrom-Lastgerade:
1. Der Schnittpunkt der Lastgeraden mit der U, -Achse ergibt sich immer bei / =0,d.h. U_=U,..
2. Der Schnittpunkt mit der I -Achse ergibt sich bei U, =0,d.h. [ =U . /R,.

Wechselstrom-Lastgerade
1. Wechselstrommaissig relevanter Lastwiderstand R, ' bestimmen (R /R,, C wirkt als Kurzschluss)

1. SChnlttpunkt mit UCF'_AChse: 1. Arbeitspunkt(Kollektorstrom)

Ucrmax = RI‘ICO + UCO U, U, im Arbeitspunkt
. . . UCO i.,... Kollektorspitzenstrom bei Aussteuerung
Schnlttpunkt mit IC-AChSGI Lomax — ICO + R‘ u,.,.. Kollektor-Emitterspitzenspannung bei Aussteuerung.

L

Die Stromverstarkung und die Aussteuergrenzen

5 { Bild 3.19: Konstruktion der wechseltrommassig aktiven

(3.44)

(3.45)

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5.6.2 Beispiele zu Konstruktion der Lastgeraden

Beispiel 2.14:
Zeichnen Sie die gleichstrommadssig und die wechselstrommassig aktive Lastgerade in das
Ausgangskennlinienfeld ein!

Schaltung:
BC177
15V 150 T] T iL 72?)8%4§1
_[C N :
(mA)
Ip=1000pA
—_— 100 pd 8|O(SLJIA
_ /
Lomax = Uee 7BV __4545ma anre E00pA
Re 3300 : SqEamms
UCI’,'max - 15V J 400£A
LA Pt

U:RI —I, RC”RL i

C0 C( Cmax CO) | _Eso' 4 ’-,;T oA
Ly =Te ~Y0 = 4545ma-"TY _ 55 70maA TR PNTT L

. 330Q R AT

’ oo 7 4 100pA]
R, =R.|R, =330QJ470Q =193.9Q = S S0HA
Ucrmax = R Leg + U =193.9Q - (=22.72)mA + (=7.5)V = —11.¢ of ey _‘VCE({/; 5
imae = Too + 260 =22 72mA+ 22V _61.4mA e

L 193.9Q - Austeuerbereich -

Der Aussteuerbereich verkorpert die maximal mogliche Wechselstrom-Ausgangsspannung. Der
nutzbare Kollektorspitzenstrom betrédgt bestenfalls 27 ,. Wird die Aussteuerung erhoht, werden die
negativen Halbwellen begrenzt. Ebenso wird die positive Halbwelle deformiert, weil man in die
Séittigung lauft.

Ziel ist also den Arbeitspunkt und Kollektorwiderstand so zu wihlen, dass man einen moglichst
grossen Aussteuerbereich hat. Eine andere Forderung kénnte eine moglichst steile Lastgerade sein,
damit man einen grossen Verstdarkungsfaktor erzielt.

Beispiel 2.15:
Bestimmen Sie den Aussteuerbereich der folgenden Schaltung beziiglich des Arbeitspunktes /. =4mA:

I [mA]
u 15—
CC 4
18V Tomax =Ten + Ur‘” =13mA 1
- ' RI, 1
R 1 _ ’ ~ B
22 104-  \R; = Re||R; =687Q Au, = Z(R[‘]CO) =2.687Q-4mA =55V
2[('(] ]
C :
R Tema :%:G.SHnA n R, -
1k c s
Teg=4mA
B B
5 10 15

Ugmax = Ry g +Ucy =893V
Uemin

Uea :(Irmx - Irﬂ)Rr =618V

Wir werden nachfolgend Methoden kennen lernen, um den Kollektorwiderstand und Arbeitspunkt so
zu bestimmen, dass er fiir eine gesuchte Grosse optimal wird.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.5.7 Erlaubter Arbeitsbereich (Safe Operating Area, SOAR)

Beim Konstruieren der Lastgeraden ist darauf zu achten, dass die Grenzen fiir I, U und P,
nirgendwo iiberschritten werden. Diese Vorgaben beschreiben einen erlaubten Arbeitsbereich (Safe
Operating Area, SOAR). Bei Leistungstransistoren ist die SOAR in Form einer Grafik vorgegeben:

MIB02 & mroromona

FIGURE 4 — ACTIVE REGION SAFE OPERATING AREA

100

50 : =
— \
g = ~ 100 s
£l wIt=o \‘:\‘ 1.0ms
= = ~ ~ T~
z 10 — e~
o A The Safe Operating Area Curves indicate | — VCE limits below
€ 50 N o~ which the device will not enter secondary braskdown. Collector
3 N 5.0 ms i0ad lines for specific circuits must fall within the applicable Safe
o« \ Area 1o avoid causing a catastrophic failure. To insure operation
S 20 —— Ty = 2000C \C below the maximum T, power-temperature derating must be ob-
5 + 1 served for both steady state and pulse power conditions.
0 _— Secandary Breakdown Limited
S == = -— Bonding Wire Limited X . . . .
8 05— JZ == Thermal Limitations T =250€ N Bild 3.20: Erlaubter Arbeitsbereich (SOAR) eines
£ — . ~IP“'“ID"“{ Cycle 15'"%1 | A Leistungstransistors MJ802.

0.2

A S A O N A |
0.1 ] I [ [ 1 Quelle: Motorola Bipolar Power Transistor Data
10 20 30 50 10 20 30 50 100 )
VCE, COLLECTOR-EMITTER VOLTAGE {VOLTS) 1985

Innerhalb der SOAR kann der Transistor problemlos betrieben werden. Die DC-SOAR darf im
Impulsbetrieb geméss Diagramm kurzzeitig iiberschritten werden, z.B. wenn der Transistor als Schalter
arbeitet.

Beim Betrieb des Transistors an einer komplexen Last wird die "Lastgerade" zu einer Ellipse. Hierbei
muss die gesamte Ellipse innerhalb der SOAR bleiben.

Ein Betrieb ausserhalb der SOAR hat normalerweise eine Zerstorung des Transistors zur Folge. Die
Begrenzungen der SOAR sind durch folgende Sachverhalte gegeben:

Uberschreiten des Maximal-

stromes im Bonddaht Uberschreiten der

| max. Verlustleistung

omas

Uberschreiten der max.
lokalen Stromdichte
11l \ (Durchbruch 2. Art)

\Vi Avalanche-Durchbruch
(Durchbruch 1. Art) . . . e s
Bild 3.21: Kriterien fiir die Begrenzungen des

Uce erlaubten Arbeitsbereiches (SOAR)

CEmax

I:

Der max. Kollektorstrom wird durch die max. Stromdichte in den Anschlussdrihten (Bondung)
begrenzt. Wird der Strom iiberschritten, schmelzen diese Anschlussdréhte durch. In diesem Bereich
wird die max. thermische Verlustleistung nicht erreicht.

II:

Der max. Kollektorstrom wird durch die max. therm. Verlustleistung begrenzt. Die max. therm.
Verlustleistung ist durch den Warmewiderstand gegeben und gehorcht der Gleichung P =U,, - I... In
der doppelt logarithmischen Darstellung erscheint der Verlustleistungshyperbel als Gerade mit einer
bestimmten Steigung.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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I1I:

Der Kollektorstrom wird durch die maximale lokale Stromdichte begrenzt. Bei grossen
Verlustleistungen und dementsprechender Erwdrmung des Kristalls erfolgt kein homogener
Stromfluss, sondern erfolgt bevorzugt ortlich in kleinen Zonen (sog. Hot Spots). Das hat zur Folge,
dass lokal die Stromdichte iiberschritten werden kann, ohne dass die rechnerische max. Verlustleistung
tiberschritten wird. Dieser Effekt wird Durchbruch 2. Art (Second Breakdown) genannt.

Iv:

Ein Uberschreiten der maximalen Kollektor-Emittersperrspannung hat zur Folge, dass ein
Lawinendurchbruch an der Kollektor-Basissperrschicht erfolgt. Da der Lawinendurchbruch schlagartig
erfolgt, darf diese Maximalspannung auch nicht kurzzeitig tiberschritten werden.

3.5.7.1 Lastkennlinie fiir maximale Ausgangsleistung

Wird die Verstirkerstufe beziiglich maximaler Ausgangsleistung dimensioniert, muss der fiir den
Transistor aktive Lastwiderstand so bestimmt werden, dass die Lastgerade den Verlustleistungs-
hyperbel P, gerade tangiert.

le[MAl - p 02w
I;=100uA
50
Io [MA
/ 1s=60UA o [mA]
40
30) 15=60uA
RS Io(®)
20| % 1;=40uA
10 1=20uA
15 [uA] Uce V] t
100 80 @0 40 320 2 4|6 8 10 12 14|16 18 20
Uge(t)
i) Bild 3.22: Optimierung der Lastgerade fiir maximale
Ausgangsleistung .

t t Die Lastgerade tangiert den Verlustleistungshyperbel.

1st dafiir so einzustellen, dass er in die Mitte des aussteuerbaren Bereiches fallt.
=U,. gegeben. Daraus

Der Arbeitspunkt 7,
Die obere Grenze fiir die Kollektor-Emitterspannung ist durch 7 =0, d.h. u

folgt, dass die Kollektor-Emitterspannung im Arbeitspunkt:

CEmax

Ui “Uipy U U.,.o:Kollektor — Emitterspannung im Arbeitspunkt

Uepo = = . . 3.46
o 2 2 U - Kollektor — Emitter — Séttigungsspannung (0.1V..1V) (3.46)

Ein Transistorverstarker, dessen Arbeitspunkt genau in der Mitte des aussteuerbaren Bereiches liegt,
nennt man einen Klasse-A Verstidrker. Anders als ein sog. Klasse-B Verstédrker bei dem der
Arbeitspunkt an der unteren Aussteuergrenze liegt. Eine solche Verstiarkerstufe verstarkt dann nur
eine Halbwelle des Aussteuersignales.

Beziiglich Verlustleistung gilt im Arbeitspunkt ohne Aussteuerung:

([ CC_[CF'Z‘)Z [(%(,
P.=U..-1.,= =S = 3.47
Vo ClO [&)] 4RC 4RC ( )

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Damit wird bei einer gegebenen Verlustleistung der Lastwiderstand R :

R - Wec=Ucpu) _Ulc (3.48)
¢ 4P, 4P,

Beispiel 2.16:

Bestimmen Sie den Kollektorwiderstand, wenn die Grenzverlustleistung P, =75W nicht iiberschritten
werden soll. Wie gross wird die Ausgangsleistung PA wenn die Stufe sinusformig voll ausgesteuert
wird?

LUl 300 VV
Y 4P, 4.75VA

Den Effektivwert der Ausgangsleistung bestimmten wir nach bekannten formalen Zusammenhingen
der Elektrotechnik:

U max 'iCmax 30-10 VA

P = quax lCmax _

_ - - =150W
AT 2 2 2 2 1
resp.
. 2 2
P - lcmaxz R, _ 102 3AYV _sow

Grafisch wird zuerst die 7SW-Hyperbelkurve in das Ausgangskennlinienfeld eingezeichnet.
Anschliessend wird der Arbeitspunkt bei U, bei U, /2 fixiert und eine Gerade vom Punkt U0 als
Tangente an P, bis zur I -Achse gezogen. Die Tangente beriihrt bei U /2 die P -Hyperbel:

BDY20
15 720958t
T Ttypical values [ [
I Tj=25°C rr—rrtim
C I
(A) H e
T P,=75W
e o {
=N
2|CD A 5 0~6?5 ]
3\ EAR= Q'BJA\ f
\ 3 1T T
5 S 0.%
e N ponsmegrn 0~3A i
2 0.2A
b B} ?
& N O1AT
TN~ T 005A |
\\ Sen J 1
N
| LI 00TA
i 1 i \\ AEEE Bild 3.23: Optimierte Lastgerade fiir P, =75W.
T i . Sl
OP 20 veglVv) 40 Quelle: Philips, Databook Silicon Transistors, 1968
Ucmin Uco Ucmax

In der Praxis ist es unrealistisch anzunehmen, dass die Stufe bis u_,, ausgesteuert werden kann.
Unterhalb von ca. U_=4V erfolgt ein Abknicken der Kennlinien, was eine Verzerrung des
Ausgangssignals zur Folge hat. Deshalb sollte die Séattigung beriicksichtigt werden. Dies ist auch der
Grund, wieso die Ausgangskennlinien fiir U, < 4V in einer separaten Grafik aufgefiihrt werden.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.6 Gleichstromtransistormodelle
Fiir viele Betrachtungen gentigt das einfache DC-Transistormodell aus Kapitel 2.4.4. Es beriicksichtigt
aber nur die Basis-Emitterspannung U,, und die Stromverstirkung H ,.

Es existieren zahlreiche weitere Modelle, welche mit unterschiedlichem Aufwand das Verhalten des
Transistors beschreiben. Als Standardmodell ist aber sicher das sog. Ebers-Moll-Transistormodell zu
nennen.

3.6.1 Ebers-Moll-Modell

Dieses Modell wurde von J.J. Ebers und J.L. Moll entwickelt. Es verkorpert das allgemeine DC-Modell
des Transistors und deckt alle Arbeitsbereiche des Transistors ab. Somit eignet es sich auch fiir Gross-
signalanwendungen und wird vorzugsweise in Anwendungen des Transistors als Schalter verwendet.
Obwohl aus diesem Modell auch dynamische Grossen entwickelt werden konnen, spricht man hier von
einem statischen Modell, da es keine Kapazititen berticksichtigt.

lec=Pg I loo=Ae I

< Ug— —Ugg—>
e | I~
N L1
Iy Bild 3.24: Ebers-Moll-Transistormodell.
Es beschreibt das DC-méBige Verhalten fiir alle
B Arbeitsbereiche.

Der Stromfluss wird hier mittels Exponentialfunktionen beschrieben. Dabei gelten die
Gesetzmissigkeiten:

Io=A, 'I/«Js[e o 1}_105[6 o _1} (3.49)
Ugp. Use

Iy :_Iﬁ{e v —1J+AR 'Ics[e v —1} (3.50)

I,==(I.+1,) (3.51)

A,und A, sind die Vorwirts- und Riickwértsstromverstdrkungsfaktoren fiir die Basisschaltung. Fiir die
gesteuerten Stromquellen erzeugten beschriebenen Strome gilt:

1, =lec (3.52)
Ar
7, =tec (3.53)
0=
A
Ugr
Ioc=Ap 'IEs[e U, _1}:AF v (3.54)
Upc
Uy 3.55
IECZAR'ICS[eU' _1J:AR'1R ( )

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Zur Anschauung fiir die Grossenordnung der Werte sind nachfolgend zwei Beispiele von Si-
Transistoren aufgefiihrt. (Das Zahlenmaterial entstammt aus [5], S.91)

Typ 2N916 (Si-NPN, 360mW) 2N1016 (Si-NPN, 150W)

A, 0.9892 0.9896

A, 0.2593 0.8333

I, [mA] 4.95.10" 273107

I, [mA] 1.93-10" 8.76-10°

Anmerkung:

Fiir die Sattigungssperrstrome 1, 1., konnen nicht die Kennwerte I, und /. der PSpice Bibliothek

benutzt werden. Grund: PSpice benutzt zur Berechnung ein anderes Modell (sog. Gummel-Poon-
Modell), das die Variation der Stromverstarkung erlaubt. Die Steilheit des Stromanstieges wird dann
iiber mehrere Faktoren (NC, NF, NR und NE) beschrieben.

Normalerweise werden die Parameter fiir Basisschaltungen nicht zur Modellierung verwendet.
Stattdessen werden ihre Aquivalente der Emitterschaltung benutzt:

(3.56)

3.7 Wechselstrommassiges Verhalten des Transistors
Auf der Basis einer durchgefiihrten Gleichstromdimensionierung der Verstirkerstufe kann nun eine
wechselstrommassige Dimensionierung erfolgen. Sie beinhaltet folgende Betrachtungen:

e Festlegen der Verstirkungsfaktoren: Stromverstirkung v, Spannungsverstarkung v,
¢ FEin- und Ausgangswiderstdnde der Stufe
e Koppelkondensatoren und daraus resultierende Grenzfrequenzen

Wir betrachten in dieser Einfithrung ausschliesslich das wechselstrommassige Verhalten an
Kleinsignalverstiarker im niederfrequenten Bereich. Fiir diese Betrachtung ist im Regelfall keine
komplexe Rechnung erforderlich.

Auch hier erfolgt die Untersuchung und Begriindung indem geeignete Ersatzschaltbilder (Modelle) fiir
das wechselstrommaissige Verhalten verwendet werden.

Zur Untersuchung kennt man auch hier zahlreiche AC-Modelle. Sie unterscheiden sich von den DC-
Modellen im Wesentlichen, dass sie die entsprechenden Sperrschicht- und Diffusionskapazititen
beriicksichtigen.

Hybrid-Parameter-Modell (H-Parameter):

Kleinsignalmodell, das auf der Vierpoltheorie aufbaut. Es werden die wechselstromméfBigen Ein- und
Ausgangswiderstidnde, Stromverstdrkung und Riickwirkung berticksichtigt.

In der Regel werden aber keine Kapazititen beriicksichtigt. Fiir Kleinsignalanwendungen im
Niederfrequenzbereich (< 100kHz) liefert es in der Regel gute Resultate.

Hybrid-n-Modell

Einfaches Kleinsignalmodell, das das wechselstrommassige Verhalten in einem Arbeitspunkt
wechselstrommassig beschreibt. Meist werden die Kollektor-Basis-Kapazitit und die Basis-Emitter-
Kapazitit berticksichtigt.

Charakteristisch ist, dass dieses Modell den Kollektorstrom als Funktion der Basis-Emitterspannung
beschreibt, also mit einer Steilheit g =i (1, ), anstatt mit einem Stromverstarkungsfaktor 4.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.7.1 Hybrid-Parameter Modell (H-Parameter)
H-Parameter erlauben mit einer einfachen Theorie (Matrizenrechnung) eine saubere Berechnung des
Kleinsignalverhaltens gesamter Schaltungen. Sie beschreiben das Kleinsignalverhalten des
Transistorvierpols mit Hilfe eines idealisierten Modells:

\L i Uy

Bild 3.25: Hybrid-Parameter-Modell eines
Bipolartransistors.

Das Kleinsignalverhalten im Arbeitspunkt wird mit
einem Satz H-Parameter beschrieben.

Das Modell unterstellt eine lineare Abhédngigkeit zwischen den vier Grossen i, i, u,, und u,. Sie konnen
durch Hybrid-Gleichungen dargestellt werden:

uy =hyy, iy +hy, u,
Iy =hy, iy +hy, u,

Hybrid-Gleichungen

(3.57)

Die H-Parameter werden fiir den Transistor durch den Hersteller spezifiziert und fiir Emitterschaltung

in den Datenblétter angegeben.

In Analogie zu unseren Betrachtungen zu den dynamischen Widerstdnden und Stromverstarkung gilt:

hy, =h, =T
h21e =hfe =ﬂ

h225 = hoe = L

Ter:

Fiir andere Grundschaltungen (Basis-, Kollektorschaltung) sind die H-Parameter umzurechnen:

Basisschaltung:
h h
hyy = Le ~—11¢ (Vereinfachung, wenn h,,, << h,,, und Ah, <<h,,,)
1+ hy, —hyy, +AR,  1+hy,,
Ahe B h125 Ahz B h]Ze
hyy, = =
1+ hy, —hyy, +Ah, 1+ hy,
h21e - Ahe _h21e - Ahe
hyy, = =
1+ hyy, —hyy, + AR, 1+ hy,,
]’l _ h22€ - h225
22h T -
1+hy, —hy, + AR,  1+h,,
Kollektorschaltung:
by =hyy,
hy, =1-hy, =1 (wenn h,,, << 1)

hy. ==1=hy, ==hy, (wennh,, >>1)

h22c = hzze

(3.58)
(3.59)

(3.60)

(3-61)
(3-62)

(3-63)

(3-64)

(3-65)
(3-66)
(3-67)
(3-68)

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.7.2 Bestimmung der Betriebskenngrossen einfacher Verstirkerschaltungen
Wir leiten nachfolgend einen Formelsatz her der, beruhend auf H-Parameter, systematisch das
wechselstrommassige Verhalten einer Verstiarkerstufe beschreibt.

3.7.21 Emitterschaltung

Auch hier werden, ausgehend vom Gesamtschema, ein AC-Ersatzschaltbild mit den wechselstrom-
massig aktiven Komponenten entwickelt. Der Transistor wird dabei durch ein das H-Parametermodel
ersetzt.

3.7.2.1.1 Einfacher Fall: Betriebskenngréssen

Wir betrachten die Zusammenhénge fiir den Eingangswiderstand anhand eines konkreten Beispieles
und entwickeln die allgemein giiltigen Formeln.

Der einfache Fall hat einen wechselstrommassig vollstdndig tiberbriickten Emitterwiderstand:
Beispiel 2.17:

O vce

abgeleitetes AC-Ersatzschaltbild

Ig=14 i=

—
RL
10K| u, u, R, R,

¢ 100K | |27K

O GND ‘; —_— J
r;—)‘ r, —>‘ ‘

Mo Ry Up |y
BC1OBB ‘ 12e’ 2 21e’ 'B

Diese Schaltung stellt grundsétzlich Kaskadierung dreier Einzelvierpole dar. Zur Berechnung fassen
wird diese zu einem neuen Vierpol zusammen:

A1 A2 A3
Z -1 lw mﬂ1 HRQ A(H) mRS luz mRL
2 4

Wir vereinfachen die Berechnung indem wir den Transistor mit Kollektorwiderstand ohne
Basisspannungsteiler betrachten. Dies ergibt den Eingangswiderstand r direkt an der Basis des
Transistors. Durch Kaskadierung von A2 und A3 wird nun r;;:
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10
—deth -
1( e %J A= 1

A= —
hy \ =y, -1 R,
hy, + R, deth
Tk
A=A, =A-Aj=— ’
2,3 2 3 th _1+h22R3 -1
R3
AR +A, h (R, +R,)+RR, deth + R, ’deth ,
p = ARt Ay (Rt R )+ RR, deth  Jyy, + R, (R, = Ri[R,) (3-69)
A21RL + A22 R3 + RL +h?2R3RL 1+ RL h’22

Der Eingangswiderstand der gesamten Schaltung ergibt sich aus der Parallelschaltung:

I

Z.=r, lu‘ mR‘ mﬂz m r,
2

=};'=R1||R2

Z r, (3-70)

n

Die Ausgangswiderstidnde r, und r,' werden analog bestimmt. Man fasst hierzu den
Generatorwiderstand und den Basisspannungteiler zusammen und bestimmt {iber die
Betriebskenngrossentabelle Tab. 2.6 den Ausgangswiderstand direkt mit H-Parametern:

@ m% HR' m% H o Zyyer,
B <—

<,
R;’= RG||R1||R2
po_ImtRs (3-71)
‘" h,R,+deth
r,’=Ri|r, (3-72)

Diese Formeln beschreiben allgemein die Ein und Ausgangswiderstidnde, egal ob es sich um Emitter-
Basis oder Kollektorschaltung handelt. Selbstverstdndlich sind die schaltungsspezifischen Parameter zu
verwenden.

Die Spannungsverstirkung v, wird ebenfalls mit Tabelle 2.6:

V. = R,
"~ +R,deth (3-73)

Konkret werden die Betriebskenngréssen im Arbeitspunkt bei / =2mA und einem R =600
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R,’=R,|R, =56K[10K =3589kQ deth=45-10"-30-10"°-330-2-10"* = 0.069

_h tR deth _ 45K +3589K 0069 _ o

‘" 1+R,hy, 1+3589K-30-10
r, = R|R,[r, = 100K|27 K|4.286K = 3567K

R;’= R, |R|R, = 600]100K][27 K = 58353Q
hy, + Ry 4500+ 58353

r, = = - = 58.765kQ
h, R +deth 30-107°-58353+0.069

r,’=r,||R, =58.765K|5.6K =51128K

= h,R,> ~_  -330-3589K 54946

h, +R,deth 45K+3589K-0069

Der hier vorgestellte und praktizierte Formelsatz entspricht weitgehend dem, der in den gédngigen
Formelsammlungen aufgefiihrt wird.

Zu beachten ist, dass die Spannungsverstdrkung in diesem Beispiel die Belastung durch den Basis-
spannungsteiler vernachlissigt. Eine weitergehende Betrachtung zu diesem Problem folgt spéter.

3.7.2.1.2 Serie-Serie-Gegenkopplung mit nicht Gberbricktem Emitterwiderstand

Anders stellen sich die Ein- und Ausgangswiderstinde bei wechselstrommassig nicht iiberbriicktem
Emitterwiderstand dar:

abgeleitetes AC-Ersatzschaltbild

1g=l4

O vee 0O

e |
| o)y [l PR

J m
820
O GND

r;%‘ reé‘ ‘ <,

Sl

Die Serie-Serie-GK bewirkt neben der Einflussminderung von Exemplarstreuungen:

Der Eingangswiderstand wird (stark) erhoht

Der Ausgangswiderstand wird (etwas) erhoht

Der Klirrfaktor wird kleiner

Die Bandbreite wird vergrossert, d.h. die obere Grenzfrequenz steigt
Die Spannungsverstidrkung wird reduziert

Durch gezielte Dimensionierung des Emitterwiderstandes kann die Stufenspannungsverstirkung recht
prézis eingestellt werden. Jedoch sind v > 10 pro Stufe zu vermeiden.

Mit Vierpolen betrachtet, erkennen wir eine Serie-Serie-Gegenkopplung mit dem Emitterwiderstand.
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HoH
o]

| HR‘ mRz m HRL

h

Wir I6sen die Aufgabe so dass wir die Serie-Serie-Gegenkopplung zuerst berechnen, und zwar so, dass
wir als Resultat einen neuen Satz H-Parameter (H*) erhalten. Der Emitterwiderstand wird in den
Transistor "hineingerechnet". Die Serie-Serie-Gegenkopplung wird:

R, R deth h
le( 41 41) ZZZZ(H)=1( 12]

R4| R41 hzz _h21 1
Z,=2+7,= l(hzsz +deth h, +hzzR4lJ H-Parameterumrechnung bei nicht
1, 1 e s - -
hoy \ =l + Iy Ry, 1+ R,, tiberbriicktem Emitterwiderstand

W= H,, = H(Z,) =] (h,1+Rf(l—h>,2+h2,+deth) h12+th22]z[h”+Rf(h2,+1) h,2+th22j (3-74)

1+th22 1/121 _thzz hzz hn hzz

Wir erhalten so einen neuen, fiktiven Transistor mit einem neuen Satz H-Parameter. Mit diesen
konnen wir dann in gewohnter Weise die Betriebskenngrossen bestimmen. Die Vereinfachungen
gelten wenn £, << 1und /R << 1.

Wir erkennen im obigen Formelsatz:

Ein nicht tiberbriickter Emitterwiderstand erscheint etwa um den Stromverstarkungsfaktor vergrossert
am Eingang.

Beispiel 2.18:

Fiir unsere Schaltung aus Beispiel 2.17 werden die Betriebskenngrossen z,,', z,,,' und v, konktret:

out

R, '=R, |R, =10K]|5.6K =3.59Q

4500 2-10™ 11 1Y (1 1 1
h, = | R =] —t+—+—| =] —+——+—— |=58353Q
' [330 30-106] ¢ [RG R R, 600 100K 27K

deth, =0.069
. 1 hy, +R,(1=hy,, +hy, +deth,) h,, +Rh,,
1+ R;hy, [ hyy, = Rohsy, By, J
B 1 (45()0+820(1—2~1O‘4 +330+0.069 2-10™+4500-30-10°° j_ [269.41(9 0.024 ]
1+820-30-10° 330-4500-30-10" 30-107 322.05 29.28-10°S

deth =0.091
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_h'n+Rdeth’  2694K+359K-0.091

= - =244.034kQ
1+ R, *h'» 1+359K-29.28-10
r, = R||R,|r, =100K]|27 K|[244.03K =19.56K
RuR, 2694K+58353 a0

r, = * rela _
‘" R,hm+deth’  58353-29.28-10° +0.091
r,’=r,|Ry =2.489 M|5.6K = 5587kQ

B RWa-R’  =32205-359K
" hu+R,“deth” 2694K+359K-0.091

=-4.287

3.7.2.1.3

Die Emitterschaltung besitzt sowohl eine hohe Strom- wie auch eine hohe Spannungsverstarkung.
Daher hat sie die grosste Leistungsverstarkung aller drei Grundschaltungen.

Verstarkung der Emitterschaltung

Bei der Verstdrkung der Stufe wird unterschieden beziiglich:

Stromverstdrkung: v, =2
le
" u,
Spannungsverstirkung: v, =—
ue
. - I
Leistungsverstarkung: v, = Pa _ vy, =42
pe le ue

Rechnerisch werden die Verstarkungen gemiss Betriebskenngrossentabelle 2.10.1:

o _hZIRI.'
uf |
" h,+R,'deth
1+h,R,"
Hinweise:

Bei SS-Gegenkopplung werden fiir die H-Parameter direkt die H*-Parameter eingesetzt. Die
Stromverstirkungsformel beriicksichtigt nicht die Stromteilung im Basisspannungsteiler.
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3.7.2.1.4 Einstellen der Verstarkung Gber den Emitterwiderstand

Durch die Grosse des wechselstrommissig aktiven Emitterwiderstandes R, kann der
Verstiarkungsfaktor der Stufe festgelegt werden.

O vce

Bild 3.26: Einstellen der AC-Verstarkung durch Aufteilen des
Emitterwiderstandes in R+R,.

Fiir die AC-Verstirkung im mittleren Frequenzbereich ist nur R,
relevant

O GND

Durch die wechselstrommassige Gegenkopplung iiber R, erfihrt die Verstirkerstufe noch eine Reihe
weiterer Eigenschaften:

Der Eingangswiderstand wird (stark) erhoht

Der Ausgangswiderstand wird (etwas) erhoht

Der Klirrfaktor wird kleiner

Die Bandbreite wird vergrossert, d.h. die obere Grenzfrequenz steigt

Es ist charakteristisch, dass sich die Gegenkopplung generell auf die Ein- und Ausgangswiderstédnde
auswirken. Bei Serie-Gegenkopplung (d.h. Gegenkopplungsvierpol wird in Serie zum Transistorvierpol
geschaltet) erfolgt ein Anstieg des Widerstandes. Umgekehrt erfolgt bei einer Parallel-Gegenkopplung
eine Reduktion des Widerstandes.

In allen Fillen vergrossert sich aber die Bandbreite, denn das Verstdrkungs-Bandbreiteprodukt ist
konstant:

v, f, =const Verstarkungs-Bandbreiteprodukt (3.75)

0g
Dieser Zusammenhang gilt iibrigens fiir alle gegengekoppelten Verstérker.
Realisation

Der in der Gleichstromdimensionierung bestimmte Emitterwiderstand R, wird in einen
gleichstrommaissig aktiven Teil und in einen wechselstrommaissig aktiven Teil aufgespalten:

(3.76)

DC —dimensionierter Widerstand: ~ R;=R,'+R;

Gleichstrommassig aktiv: R,/+R,

Wechselstrommassig aktiv: R,

Fiir die Berechnung der AC-Verstidrkung wird nur der wechselstrommassig aktive Teil des gesamten
Emitterwiderstandes verrechnet. In Analogie zu Gl. in Beispiel 3-18 erhalten wir hierfiir fiir die
Spannungsverstiarkung:
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R R h,,—h, R, (R, : AC —missig nicht iiberbriickter Teil
v, = ~ ‘ ’ o (3-77)
h,,(1+h,R, )+R, (hﬂ) +1+h, R, +h,h,, ) des Emitterwiderstandes)
-h, R, :
=~ eI h,,, sehr klein 3-78
hlle +R[(h21e +1) ( . ) ( )
~ —% (h,,, sehr gross) (3-79)

Man beachte, dass hier die effektiven H-Parameter des Transistors einzusetzen sind und die Ndherung
eine unilaterale Betrachtung darstellt. Wir erhalten daraus fiir eine geforderte Stufenverstirkung den
Gegenkopplungswiderstand R;:

~ v, (141, R+, R, (R, : AC—miissig nichtiiberbriickter Teil(3 gq)
" hy R, v, (B, +1+ by R, + Iy by, des Emitterwiderstandes)
h21 R[ +V hll . . .. . B
= , sehr klein) Achtung:v, ist iiberall negativ einzusetzen!
v (. +1) (hoy, ) g g (3.81)
R,
= —— h
. (h,,, sehr gross) (3.82)

Die geforderte Stufenverstdrkung v, wird nun durch Aufteilung des Emitterwiderstandes realisiert.
Wird in den Formeln (3.80,3.81) R negativ, kann die Stufenverstidrkung nicht erreicht werden. Generell
sollte man die Grenze fiir Verstidrkung einer einzelnen Stufe aus verschiedenen Griinden bei ca. 10-20
sehen.

Die Bestimmung des Emitterkondensators wird in einem folgenden Kapitel gezeigt.

Beispiel 2.19:

Bestimmen Sie den Gegenkopplungswiderstand R, fiir einen einstufigen Verstérker in
Emitterschaltung mit den Vorgaben: Transistor BC108B, I =2mA ,v =10dB, R, = 2.375K, R =1.246K,
R,=4.7K.

Vorgehen:
Aus dem Datenblatt lesen wir (vgl. S. A-7, A-8): U,,=0.62V, H,, =290, h
h,, =4.5kQ. Nachher erhalten wir mit Gl. (3.80-3.82):

=330, h,,=30uS,

2le > 722

R, =R, |R,=47K|2.375K =1.578KQ v, =10dB = -3.162
~ v,hy,, (14 1y, R, )+, R, _ -3.162-4.5K(1+30-10° -1.578K ) +330-1.578K
"y R, ~v, (hy, + 14+ hy R, +hyyhy,,)  30-10°-1.578K —(-3.162)(331+30- 10 - 1.578K +30-10° - 4.5K)
Iy R, +v,hy,  330-1.578K +(-3.162)4.5K

=483.01Q

= = =483.94Q
Vu(hzlu +1) (_3-162)331
- B LK 499,050
v, -3.162

Die Niherungsformeln zeigen die Abweichung fiir den praktischen Einsatz. Die grobe Néaherung (-
R, /v,) liefert generell etwas zu grosse Werte fiir R, so dass der geforderte Verstarkungsfaktor nicht
erreicht werden kann. Besonders bei grosseren Verstarkungen wird die Abweichung recht gross.
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3.7.3 Kollektorschaltung

Die Kollektorschaltung zeichnet sich durch grosse Eingangs- und kleine Ausgangswiderstidnde aus. Sie
hat eine Spannungsverstdarkung v, < 1, jedoch eine hohe Stromverstarkung. Diese Schaltung wird daher
hauptsédchlich als Impedanzwandler und Leistungsverstiarker verwendet.

Die Berechnung der Betriebskenngrossen findet mit den bekannten Formeln 3.69-3.73 statt. Dabei
miissen H-Parameter fiir Kollektorschaltung benutzt werden. Diese werden geméss Gl. 3.65-3.68 aus
den Parameter fiir Emitterschaltung berechnet.

Beispiel 2.20:

Zu bestimmen sind die Verstidrkungen v, v, und v , sowie die Ein- und Ausgangswiderstinde der
nachfolgenden Schaltung:

O vce

Transistordaten:
h,=12kQ
h,,,=0.0002
h,,,=300

hyp.= 20uS

Berechnung;:

Man erkennt, dass die Spannungsverstirkung < 1 ist. Die Stromverstidrkung ist recht gross, aber stark
vom Verhiltnis R /R, abhéngig, sowie von r,, und R |IR,. Der Eingangswiderstand ist gegeniiber einer
gleichdimensionierten Emitterschaltung massiv hoher und in der Grossenordnung des Basisspannungs-
teilers.

Achtung: In zahlreichen Formelsammlungen wird die Stromverstdarkung der Kollektorschaltung ohne
Basisspannungsteiler und beziiglich der Last, die der Transistor sieht, ausgewiesen.
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3.7.4 Kollektorschaltung

Die Kollektorschaltung zeichnet sich durch grosse Eingangs- und kleine Ausgangswiderstidnde aus. Sie
hat eine Spannungsverstdarkung v, < 1, jedoch eine hohe Stromverstarkung. Diese Schaltung wird daher
hauptsédchlich als Impedanzwandler und Leistungsverstiarker verwendet.

Die Berechnung der Betriebskenngrossen findet mit den bekannten Formeln 3.69-3.73 statt. Dabei
miissen H-Parameter fiir Kollektorschaltung benutzt werden. Diese werden geméss Gl. 3.65-3.68 aus
den Parameter fiir Emitterschaltung berechnet.

Beispiel 2.21:

Zu bestimmen sind die Verstidrkungen v, v, und v , sowie die Ein- und Ausgangswiderstinde der
nachfolgenden Schaltung:

O vce

Transistordaten:
h,=12kQ
h,,,=0.0002
h,,,=300

hyp.= 20uS

Berechnung;:
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3.7.5 Basisschaltung

Die Basisschaltung hat typisch einen niedrigen Eingangswiderstand, einen hohen Ausgangswiderstand
und eine hohe Leistungsverstarkung. Die Basisschaltung wird vorwiegend in HF-Schaltungen
verwendet, da sie die hochste Grenzfrequenz aufweist.

Im NF-Bereich hat diese Grundschaltung als Verstdarker wenig Bedeutung. Jedoch finden wir die
Basisschaltung in versteckter Form in Stromversorgungs- und Stabilisierungsschaltungen.

Die Berechnung der Betriebskenngrossen findet mit den bekannten Formeln 3.69-3.73 statt, nur dass
fiir den Transistor H-Parameter fiir Basisschaltung benutzt werden. Diese werden gemaéss G. 3.61-3.64
aus den Parameter fiir Emitterschaltung berechnet.

Beispiel 2.22:

Eine Transistorverstirkerstufe in Basisschaltung ist mit folgenden Werten gegeben: R =20kQ, R =5kQ,
R =1kQ, R =180Q, h,, =150, h,, =1kQ, h,,, =200uS, /=0, R _=50Q.

Zu bestimmen sind Ein- und Ausgangswiderstand, sowie die Verstdrkungen v, und v, ohne
Lastwiderstand R, .

Berechnung;:
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3.8 Festlegung der unteren Grenzfrequenz

Die untere Grenzfrequenz eines Transistorverstarkers wird ausschliesslich durch die Koppelkonden-
satoren und die Emitterkondensatoren definiert, sofern keine andere Gegenkopplungselemente die
untere Grenzfrequenz beeinflussen.

Zur Dimensionierung der Kondensatoren sind verschiedene Strategien gangbar. Alle gehen aber
davon aus, dass die untere Grenzfrequenz vorgegeben ist. Je nach Anzahl aktiver Kondensatoren kann
eine unterschiedliche Steilheit des Abfalls erreicht werden:

Wir werden in den néchsten Kapiteln zeigen, wie die Kondensatoren fiir eine bestimmte untere
Grenzfrequenz dimensioniert werden. Ferner beriicksichtigen wir den Sachverhalt, wenn mehrere
Kondensatoren gleichzeitig aktiv werden.

Die Berechnung fiir Koppelkondensatoren erfolgt fiir alle Grundschaltungen gleich, so dass keine
weiteren Ausfiihrungen zu einzelnen Grundschaltungen erfolgen.

3.8.1 Koppelkondensator am Eingang
Der Koppelkondensator am Eingang koppelt AC-maéssig die Eingangsspannungsquelle an die
Transistorverstdrkerstufe an. Er trennt somit den Eingang gleichstrommaéssig von der Verstéarkerstufe.

Wir bestimmen den Wert des Koppelkondensators unter Zuhilfenahme des Ersatzschaltbildes. r,'
verkorpert den gesamten wechselstrommassig aktiven Eingangswiderstand der Verstiarkerstufe, wie in
den vorherigen Kapiteln gezeigt:

Ersatzschaltbild zur Bestimmung
des Eingangskoppelkondensators

G, G Rs

Der Eingangskoppelkondensator C, stellt mit dem Eingangswiderstand r,' und dem Generator-
widerstand R, ein Hochpassfilter erster Ordnung dar. Bei gegebener Grenzfrequenz f,, wird der
Kondensator C;:

1 .
: —m Koppelkondensator am Eingang  (3.83)

gu
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Soll der Kondensator nicht frequenzbestimmend sein, sondern nur koppeln, so wird er 10x grosser
eingesetzt als berechnet. Dann hat er keinen signifikanten Einfluss mehr auf die untere Grenzfrequenz.

Bei Emitter- und Kollektorschaltung ist aufgrund der Widerstédnde der Koppelkondensator am
Eingang in der Regel der kleinste Kondensator.

Beispiel 2.23:
Zu bestimmen ist der Eingangskoppelkondensator C, fiir eine untere Grenzfrequenz f =80Hz, wenn
folgende Daten gegeben sind: R_.=600Q2, R,, 100kQ, R, =33kQ, r,=5kQ.

r, = R |Ry||r. = 100K|33K[SK =4.161kQ
1 1
C, = =
27 fo(Rs +7,)  2780(600+4.161K)

=417.86nF

Beispiel 2.24:
Dimensionieren Sie den Koppelkondensator C, nicht frequenzbestimmend fiir die gezeigte
Verstirkerstufe. Die gesamte Stufe hat eine untere Grenzfrequenz von f, =100Hz.

) ©vee 1. =hy, +(hy, +1)R, =4.5K +301-1K =305.5kQ
; R, .
w20 o r. =R, |R, |r. =220K 82K [[305.5K =49.96kQ
o i c 10° 10°
‘rl;razséig(t)ordaten: = = — 31475”F
4 5K 27 f, (R +r.) 27100(600+49.96K) —
R R, (*: Faktor 10, weil nicht frequenzbestimmend)

OGND

3.8.2 Koppelkondensator am Ausgang
Der Koppelkondensator am Ausgang koppelt die Last AC-missig an die Verstirkerstufe an.

Analog dem Kondensator am Eingang bestimmen wir den Kondensator am Ausgang mittels
Ersatzschaltbild:

Ersatzschaltbild zur Bestimmung
des Ausgangskoppelkondensators

) C, c, .
j lua WRL > é\/D—{ R,

C, stellt mit dem Ausgangswiderstand r,' der Verstidrkerstufe und der Last R, ein Hochpassfilter erster
Ordnung dar. Bei gegebener unterer Grenzfrequenz f,, wird der Kondensator C,;:

2

=m Koppelkondensator am Ausgang (3-34)
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Soll der Kondensator nicht frequenzbestimmend wirken, sondern als reine DC-Entkopplung, so wird
er 10x grosser eingesetzt als berechnet.

Beispiel 2.25:
Bestimmen Sie den Ausgangskoppelkondensator C, fiir eine Grenzfrequenz f, =60Hz in nachfolgender

Schaltung:

vee r,=Ry|r, =4.7K|50K =4.128K
Transistordaten: 1 1

50K C, = = = 497.85nF
27 f, R, +r,) 2760(1.2K +4.128K)

GND

3.8.3 Emitterkondensator
Bei der Emitterschaltung wird der zur Temperaturstabilisierung eingesetzte Emitterwiderstand in der

Regel wechselstrommassig liberbriickt, oder zumindest teilweise. Ohne wechselstrommaéssige
Uberbriickung konnte keine grosse Stufenverstirkung erreicht werden.

Durch AC-missige Uberbriickung des Emitterwiderstandes
wird die Verstarkung der Emitterschaltung erhoht.
DC-méssig bleibt der Widerstand zur Temperatur immer noch

R, C, aktiv.

Wir begriinden die Formel fiir den Emitterkondensator. Dazu betrachten wir das Ersatzschaltbild, das
die Situation am Emitter darstellt. r verkorpert den dynamischen Widerstand am Emitter:

Ansatz:
irsa;zschaltbildhflilj'r d_ert1 Emitterkondensator i = —Up, (h + 1)
(Ngpe Ny2e viernac assigt) | E hm +R] ”R2 "R(; fe
Eh,,e» i i ; _Ups _ h,, + R, ”Rz ||R(7
st RolIRl Uml& c K fine +1 (3.85)

TA
c <

Hier bildet das Glied IR, mit C, ein Tiefpassfilter erster Ordnung. Der Emitterkondensator C, wird
dann bei vorgegebener Grenzfrequenz [, :

- R, (hy, +1)+h,, +R, ||R2 ”RG
) 2 f R4 (hllu + Rl ||R2 "RG)

gu

Emitterkondensator (3.86)

h,, o
(hlle +R, ||R2 "Rc) (R, hyy, >>hy,)

o, (3.87)
Der Widerstand r ist in der Praxis sehr klein. Deshalb hat der Emitterwiderstand R, praktisch keinen
Einfluss auf die untere Grenzfrequenz. In einer normalen Verstiarkerschaltung kann durchwegs mit der
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Néherung gearbeitet werden.

Von allen frequenzbestimmenden Kondensatoren in der Verstédrkerstufe hat der Emitterkondensator
immer den grossten Wert. Hiufig werden Elektrolytkondensatoren mit hohen Kapazititen benétigt. Er
wird deshalb immer frequenzbestimmend dimensioniert.

Anders als bei den Koppelkondensatoren sinkt die Verstarkung von v, nicht asymptotisch, sondern
erreicht bald den Wert v ,, der durch den nicht iiberbriickten Emitterwiderstand festgelegt ist:

v,[dB]
VCC !
— _h/Zle 'RL

|
30 Vuo
Q‘z\}— } hlle
20 "9@ | '
ey _hZ'Ie'RI,

T g, + Ry (g, +1)

Amplitudengang des Verstirkers. (Beispiel)

\ \
\ \
| \ . )
0 | \ Einfluss des Emitterkondensators auf den
\ \
|
[ \

| | | f[H:
(rz Typisch ist die Absenkung von f, bis f .

Beispiel 2.26:
Bestimmen Sie den Emitterkondensator fiir die Vorgaben: f =80Hz, h,, =300, h,, =5kQ,R =330,
R,=27kQ, R,=47kQ, R =120Q.

R|R,||R; =47K|27K|5K =3.8712kQ

_ R (hy +1)+h + R[R|R; _ 330-301+5K +3.8712K
Yo f R (b, +R|R|R;)  27-80-330(5K +3.8712K)

ug
_ h,,, _ 300
27 £, (b +R|R,|R;) 27-80(5K +3.8712K)

=73.53uF

=6727uF

Die Nédherung bringt eine kleine Abweichung gegeniiber dem Resultat, das den Emitterwiderstand
beriicksichtigt. Da aber Elektrolytkondensatoren sowieso nur in E6 gefertigt werden und zudem
Toleranzen von -50..+100% haben, spielt diese Abweichung fiir die Praxis keine Rolle.

3.8.4 Dimensionierung bei mehreren aktiven Kondensatoren

Bei der unteren Grenzfrequenz entsteht in jedem Glied ein Abfall von 3 dB. So hitte man z.B. bei
einer Emitterschaltung mit drei frequenzbestimmenden Kondensatoren bei der Grenzfrequenz bereits
einen Abfall von 9dB.

Wir bestimmen deshalb einen Korrekturfaktor &, der an die vorgegebene Grenzfrequenz zu
multiplizieren ist. Dieser Faktor bestimmt eine neue Frequenz, die sog. Dimensionierungs-
grenzfrequenz f

ud

fwa =k fg ~ k=Dimensionierungstaktor pDjmensionierungsgrenzfrequenz (3-88)
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Werden die einzelnen Glieder dann mit £, dimensioniert, erhalten wir gesamthaft bei der
Grenzfrequenz f, die gewiinschte Ddmpfung von 3dB.

Der Dimensionierungsfaktor k ist von der Anzahl n frequenzbestimmender Glieder abhéngig:

k=\2"-1  n=Anzahl frequenzbestimmner Glieder Dimensionierungs- (3.89)

0833 faktor k (3.90)
T (n=1)

Wir erhalten tabellarisch die Werte fiir 1 bis 5 Glieder:

Anzahl Glieder k

1 1

2 0.643594
3 0.509825
4 0439794
5 0.385614

Die Richtigkeit des Dimensionierungsfaktors begriinden wir mit einem Ansatz ,wo die Grenzfrequenz
eines Tiefpassfilters n-ter Ordnung beziiglich der Grenzfrequenz eines einzelnen Gliedes bestimmt
wird:

Der Frequenzgang des normierten Tiefpassfilters n-ter Ordnung lautet:

. (3.91)
Fljo)=——
(@) (1+j0)"

Fiihren wir nun f als Grenzfrequenz ein, so konnen wir den Frequenzgang beziiglich der normierten
Frequenz f/f schreiben:

11
"]
fq

Wir 16sen auf und erhalten:

_ [HL] _
f,
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k besagt also, um welchen Faktor die normierte Frequenz f/f, verschoben werden muss, dass das Filter
n-ter Ordnung bei der Grenzfrequenz des einzelnen Gliedes eine gesamte Ddmpfung von 3 dB hat.

Beispiel 2.27:

Eine Verstérkerstufe soll bei einer Grenzfrequenz von f =40Hz drei frequenzbestimmende
Kondensatoren erhalten. Bestimmen Sie die Dimensionierungsgrenzfrequenz f, , fiir die
Kondensatordimensionierung.

’ 1 ’ 1
fgudzfgu.szgu 2”_1'240' 23_ :2039HZ

Beispiel 2.28:
Ein Verstidrker wurde gemaéss nachfolgendem Schema dimensioniert. Bestimmen Sie die
Verstarkungen v, v,, sowie die beiden Frequenzen f, ,und f, ..

el

Vorgaben:
. R,=120kQ h,,=320
: R,=47kQ h,,=8.2kQ
vo - R =1.2kQ h,,=50uS
R =470Q h,, =0
. L R,=2.2kQ
’ R =600Q
+—— 1 —wgtiel  C,=470uF
four oo C,, C, sind nicht
frequenzbestimmend
Die Verstiarkungen werden:
R, =R,|R, =12K|2.2K =776.5Q
.- R h,,, . -776.5-320- 2917
hy, (1+h,R) 82K (1+50-10°-776.5)
R, (hy,R, —hy,,) 776.5(470—320-20K)

=-1.512

=, (14h,,R, )+ R, (hy, +1+h,, R, +hy by, T 82K(1+50-10°-776.5)+470(321+50-10° -776.5+50-10° -8.2K
1le 22e" M. 4 hZIe h”ZZe 1 h”22eh”lle

Die Frequenz f, , wird:

R ||R,||R; = 120K |47 K |600 = 589.5Q

f _R(hy +1)+hy, +R R R,  470-321+82K +589.5
“ 2w CR,(hy, +R|R|R;)  27-470-10°-470(8.2K +589.5)

=13.08Hz

Die Frequenz f, , wird aus dem Zusammenhang der Hochpassfilterfunktion mit 20dB/ Dek Steigung
bestimmt. Dabei machen wir uns zu Nutze, dass wir die Grenzfrequenz bereits kennen und den
funktionalen Verlauf des Amplitudenganges beschreiben konnen:

Ausgabe: 1999, G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 3-50

Mikroelektronik | Transistoren
jfgu]
Yt _ fglfo - Jour _ ! - (Bedingung:v,, >v,,)
vuO 1 + ]f:gu] f:qu() VIA 3 1
fgu() Vul
f:w] — fgu() _ 13.09 :w

2 2
v ) \/(—29.17) B
v, -1.512
Beispiel 2.29:

Ein alternativer Ansatz wire mit der Uberlegung dass das Glied r, R, und C, ein Hochpassfilter
darstellt. f , ist die Grenzfrequenz bei der v, um 3dB angestiegen ist. Der Anstieg beginnt genau
dann, wenn C, zu wirken beginnt:

: I R, IR |R; _82K+589.5
c, h,, +1 301
~ 1 ~ 1
Ju = 2m-C,(r+R,) 27-470-10°(29.2 +470)

=29.2Q

=0.68Hz

Der Vorteil dieser Methode ist, dass hier die Verstarkungen v, v, und die Grenzfrequenz f_, nicht
bekannt sein miissen.
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3.9 Darlington-Schaltung

Mit normalen Bipolartransistoren lassen sich Stromverstdrkungsfaktoren bis ca. H,,=600 realisieren.
Bei Leistungstransistoren sogar nur bis ca. H,,=100. Bei Ausgangsstromen von einigen A werden daher
entsprechend grosse Steuerstrome benotigt. Die meisten Kleinsignalverstdrker sind jedoch nicht in der
Lage, so grosse Steuerstrome zu liefern. Ein grosser Vorteil wire also, wenn der Leistungstransistor
eine sehr grosse Stromverstdarkung (H,, > 1000) aufweisen wiirde.

Mit einer Darlington-Schaltung konnen ausserordentlich grosse Stromverstdrkungsfaktoren bis zu
H,,=1000..>100000 realisiert werden. Dabei werden zwei Bipolartransistoren geeignet
zusammengeschaltet, so dass sich die Stromverstirkungen der beiden Transistoren multiplizieren.

Da die Darlington-Schaltung hédufig verwendet wird, sind solche Zusammenschaltungen als
"Darlington-Transistoren " auf dem Markt erhéltlich. Aufgrund der ausserordentlich hohen
Stromverstdrkung werden Sie auch als "Super-Beta-Transistoren" oder "High-Power-Gain-
Transitoren" bezeichnet.

Die Darlington-Schaltung wird aus zwei einzelnen Bipolartransistoren zusammengeschaltet:

Schaltzeichen
C Darlington-Transistor

| 1

Darlington-Transistoren werden nicht nur fiir Leistungsanwendungen verwendet. Auch fiir
Kleinsignalanwendungen stehen Darlington-Transistoren zur Verfiigung (sog. Super-Beta-
Transistoren), z.B. BC517 mit H,,, =30000.

Trotz der hohen Stromverstdrkung sind Darlington-Transistoren keine idealen Transistoren. Ein
Hauptnachteil ist sicherlich die grosse Kollektor-Emitter-Séttigungsspannung U, .

3.9.1 Klassische Darlington-Schaltung

In der klassischen Darlington-Schaltung steuert der Transistor 7, mit dem Emitterstrom den
nachfolgenden Transistor 7, an. Dadurch ergibt sich ndherungsweise eine gesamte Stromverstdrkung
H,=H, . -H

FETI

FET2"

Darlington-Schaltung mit zwei NPN-Transistoren.

Der Emitterstrom von 7, ist gleichzeitig Basisstrom
von T,

Wir begriinden nun nachfolgend die Eigenschaften des Darlington-Transistors als Verbundelement,
d.h. ausgehend von den Kenngrossen des einzelnen Transistors werden die Kenngrossen fiir das
zusammengeschaltete Element entwickelt.
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Die Gleichstromverstdarkung H,, wird geméiss Schema:

H,, Ao _dp+1y  Hpn Iy +(H i - 15)H o _H,, +H,, H,, (3.92)
‘ Ili Ilf Ilf ‘ ‘ ‘
Fiir die Praxis tiberwiegt das Produkt H,,, - H,,, in der Summe und man kann ohne grossen Fehler
vereinfachen:
Stromverstarkung H (3.93)

Hpp = Hppy - Hpp, der Darlington-Schaltung

Die differenziellen Grossen h,,, h,,, und h,, bestimmen wir mit Hilfe des wechselstrommaéssigen
Ersatzschaltbildes. Die Riickwirkung #,,, wird in dieser Betrachtung vernachléssigt:

Na1ez e
22e1| Uggy

O |

Iy

Cc

I

i

_ E _

Der differenzielle Eingangswiderstand (Kurzschluss-Eingangswiderstand) ist per Definition:

_dU,

_H
11e d]]

— uBIT] + MBITZ

1 1
Uy =const 1 =0 Bl ucp2=0

Wir beschreiben die beiden Basis-Emitterspannungen u,,, und u,,:

Upp =1y 'h11e1

U, —U
_ _ . CFE2 BE2
Uppy =gy 'hmz - (hzm +1)lm + 1 hmz

h22u 1

Wir setzen gemaéss Definition u_,,=0 und erhalten den differenziellen Eingangswiderstand #,,

CF2

— (hZIul +1)lBl — hll(l2(h2hll +1)lRl

Uppy = =
L+h 1+hy,,hy,,
h h2el
112
ihoo4 hyy,, (g + 1)y,
M
- Uppi tUppy 1+hy,,hy,, —h o+ hy,, (hyy, +1)
e — ; = 5 e T
Iy Iy LR CTRYLCoW
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Wir formen um und erhalten den Eingangswiderstand 4, , d.h. den Basis-Emitterwiderstand des

Darlington-Transistors:

e

h _ hl]e1 (h22€1h]182 +1) +h]182(h21e] +1) EinganQSWiderStand h]]é' (3 94)
e hy, b, +1 der Darlington-Schaltung '
= hy,., +(h2]e1 +1)h1]e2 (s —0) (3.95)
Da in der Regel £,,,, >>1 ist, erreicht man mit der Ndherungsformel gute Resultate. Man beachte die

Analogie zum Eingangswiderstand der Emitterschaltung mit nicht tiberbriicktem Emitterwiderstand.

Der differenzielle Ausgangsleitwert wird analog:

h _ h22€1(h21e2 +1)+h2291h2292h1161 +h22€2

e hy by + 1 Ausgangsleitwert /,,, (3.96)

11 der Darlington-Schaltun
=y, + Dl + s (———>> Ry, 0,,) 9 9 (3.97)

22el 22e2
Die differenzielle Stromverstirkung 4, wird:

h,=h,, Pore (Bnr 1) Wechselstromverstarkung 7,,, (3 9s)

IR IR der Darlington-Schaltung
= h21e1 'h21e2 (hlle2h22el <<1, h21e2 << h2lel 'h21e2) (3.99)

Beispiel 2.30:

Ein Kleinsignaltransistor 7, mit den Daten #,, =200, 4,,=100uS und #,,=1kQ soll als Treiber fiir einen
Leistungstransistor in einer Darlington-Schaltung arbeiten. Der Leistungstransistor 7, hat die Werte
h, ,=3Q, h,, =0.01S und £,,,=50. Zu bestimmen sind h,, , 4,,, und #,,, der Darlington-Schaltung.

el > T"22e 11e> ""22e

By (B, +1) 4 By (B, +1) _ 1K (10010 -3+1)+3-201

b, = - =1.602kQ
hy by, +1 100-10°-3+1
=~y + (B +1) By, =1K +201-3 = 1.603kQ
h = Py (o + D)+ gy P oy + By 100107 (50+1)+100;610*6 001K +0.01 _ o o000
Myl +1 100-107-3+1 —
~(hy,,, + Dhy,,, +h,,, =51-100-10" +0.01=0.0151S
h, . (h, B +1 .
I =y + 220 P ¥ g 200-5L
1+h,,h,, 1+100-10°-3

~hy,., - hy,,, =200-50 = 10000

Man ersieht, dass die Ndherungen prézise Resultate liefern und so in der Praxis verwendet werden
diirfen.
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3.9.2 Komplementar-Darlington-Schaltung

Mit der Komplementér-Darlington-Schaltung ldsst sich aus einem PNP-Treiber und NPN-Transistor
ein PNP-Darlington-Transistor aufbauen. Man spricht hier auch von "unechten Darlington-
Transistoren".

So konnen mit einfachen Mitteln komplementire Paare von Leistungstransistoren (NPN/PNP-Paare)
fiir sog. Quasikomplementéir-Gegentaktstufen dimensioniert werden. Dies hat insbesondere
Bedeutung, da die Auswahl von NPN-Leistungstransistoren bedeutend grosser ist als entsprechende
PNP-Typen.

Schaltzeichen
C Komplementar-Darlington-Transistor

Komplementir-Darlington-Schaltung mit einem PNP- und
<[; einem NPN-Transistor. Diese Schaltung verhilt sich wie ein

- PNP-Transistor mit sehr hoher Stromverstirkung.

C verkorpert den effektiven Kollektor.
E verkorpert den effektiven Emitter.

Der Transistor 7, steuert mit dem Kollektorstrom den nachfolgenden Transistor 7, an. Dadurch ergibt
sich ebenfalls ndherungsweise eine gesamte Stromverstarkung H, ~H - H,  :

Wir untersuchen nachfolgend die Wechselstromkenngrossen der Komplementéir-Darlington-Schaltung
als Verbundelement, d.h. ausgehend von den Kenngrossen des einzelnen Transistors werden die

Kenngrossen fiir das zusammengeschaltete Element entwickelt.

Die Herleitung erfolgt iiber das Ersatzschaltbild unter Vernachléssigung der Riickwirkung £, :

OcC

ig=lgi Niter Igo=ic Niie ic c

.
— Nye | h
2202

Ugez
Uggs
Uges Ucez
i
E

lco

Den differenziellen Eingangswiderstand #,,, erhalten wir mit der Definition:

Ugp
hm =

BU uegn=0

Aus dem Ersatzschaltbild sehen wir sofort, dass:

Eingangswiderstand /;,, der (3.100)
P10 = hy Komplementir-Darlington-Schaltung

Den differenziellen Ausgangsleitwert 4, erhalten wir:

_ hyo (M, + 1)+ hyy By o0y, + 1y, Ausgangsleitwert /1, der Komplementar-
1+hy, 0, Darlington-Schaltung (3.101)

P,
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Die differenzielle Stromverstiarkung ist etwas aufwendiger zu bestimmen. Wir begniigen uns mit dem
Resultat:

oy (Mo, +1) Wechselstromverstarkung / , der (3.102)
T by hy, Komplementar-Darlington-Schaltung
=Ny, hyypy (3.103)

Bis auf die Stromverstidrkung, die nur unwesentlich von der echten Darlington-Schaltung abweicht,
erhalten wir dieselben Kenngrossen.

3.10 Das Hybrid-II-Modell

Ahnlich wie das H-Parameter-Modell, wurde zur Beschreibung des Kleinsignalverhaltens ein
Transistormodell von Giacolletto entwickelt. Es ist ein Wechselstrom-Modell mit Beriicksichtigung
von den wesentlichen Kapazitdten und in der vorliegenden Form bis ca. f,/3 brauchbar.

Das I1-Modell verwendet andere Bezeichnungen und Grossen als das HP-Modell. Jedoch kénnen die
Kennwerte aus beiden Modellen ineinander iibergefiihrt werden. Die Vorteile des Modells von

Giacolletto sind sicher die Beriicksichtigung der Kapazitdten im Transistormodell, was auf Stufe
Element eine frequenzabhéngige Beschreibung der Kenngrossen ermoglicht.

Meist wird das Modell in Emitterschaltung (andere sind gleichwertig) dargestellt. Die dabei
verwendeten Grossen werden folgendermassen dargestellt:

bh'*

Basis T Co Kollektor

Oﬁ—z L1 . Hybrid-II-Modell eines Bipolartransistors.
1 Toe I
u; T O Upe T U, o .
l "el ve Cu oe Es beriicksichtigt auch das Frequenzverhalten mit
den Kapazitdten C,, und C,,

O

Emitter

Basis-Bahnwiderstand. Er verkorpert den ohmschen Widerstand des Basismaterials und der
Bondung. Praktische Werte liegen im Bereich von einigen zehn Ohm bis einige hundert Ohm.
Anm.: Der Basis-Bahnwiderstand beeinflusst stark das Rauschverhalten der
Transistorschaltung.

Interne Basis. Aufgrund der Potenzialdifferenz iiber r,,, konnen wir hier fiir weitere
Berechnungen eine interne Basis definieren.

Differenzieller Widerstand der in Vorwirtsrichtung betriebenen Basis-Emitterdiode. Da die
Basis-Emitterstrecke eine hoch dotierte Sperrschicht darstellt, kann r,, ndherungsweise:

_di, 1 P Uh, 0.026h,
rh'(‘ - IS' € - -
dul U — I I(,‘

T
Ip=Ic Iy, c

(3.104)

|T:3()0K
Basis-Emitter-Sperrschichtkapazitit. Die darin eingespeicherte Ladung Q ist direkt
proportional zum Kollektorstrom /., weil:

UBE

Q=00 ! -1) (3.105)
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Damit wird C,, ungefihr:

_A0 9 U, (3.106)

b'e —
Au,, U;

Hierbei verkorpern ¢, , die mittlere Diffusionszeit der Ladungstréger in der Basis. Unter der
Annahme dass 2, konstant, sehen wir dass r,, C,, unabhéngig vom Kollektorstrom 7. ist.

Fiir unsere weitere Betrachtung genitigt die Erkenntnis:

C,, =5m_ (3.107)
27 fr

Vorwirtssteilheit. Weil die Schaltung ein lineares Ubertragungsverhalten aufweist, d.h. der
Kollektorstrom /. proportional von der Basis-Emitterspannung U, abhéngig ist, wird diese
‘Proportionalitdtskonstante’ als Steilheit folgendermassen definiert:

i 3.108
o (3.108)
Upe ucg=0
Mit:
hpe=2t =Emlbe_o (3.109)
lz L£2:0 l]

Wir 16sen nach der Steilheit g auf und setzen fiir r,, die Ndherung aus der Shockley-Gleichung
ein:

g = e Tl e =3851, (3.110)
’//"7‘(1 UThZIu 0'026 T=300K )

Besonders auffillig ist, dass die Steilheit g_unabhiingig vom Transistortyp ist.

Kollektor-Basis-Kapazitit. Im aktiven Betrieb (Verstarkerbetrieb) ist sie eine
Sperrschichtkapazitit und daher recht klein (typ. einige pF). Bei Sittigung (z.B. Betrieb als
Schalter) steigt sie aufgrund der entstehenden Diffusionskapazitit stark an.

Riickwirkungswiderstand in der Gréssenordnung 100kQ bis MQ. Normalerweise kann dieser
Widerstand bei Berechnungen vernachldssigt werden.

Kollektor-Emitter-Widerstand in der Gréssenordnung zehn Q bis einige zehn KQ. Der exakte
Wert wird zweckmaissigerweise aus den H-Parameter bestimmt.
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3.10.1 Beziehung C,_zu f,

Normalerweise wird nur die Transitfrequenz f, in den Datenblittern publiziert. Um C,, zu bestimmen
wire es also wiinschenswert C,, in Beziehung zu f, zu bringen, damit die Werte fiir das Hybrid-II-
Modell bestimmt werden konnen.

Wir betrachten dazu ein vereinfachtes Hybrid-IT-Modell mit kurzgeschlossenem Ausgang:

|| |2

| J_ i
2> Uy Coe OmU
s

Damit ergibt sich die Eingangsimpedanz z:

z = ! (3.111)

i + ja)(ch’e + Ch’L‘)

h'e

Da r, verhiltnisméssig gross ist, kann er vernachlissigt werden.

Durch Einsetzen der Definition der Stromverstidrkung 4,,, erhalten wir die frequenzabhiingige
Stromverstirkung:

gm U gm rh'e
hg, = = 3.112
e il 1+]0) rb'e(ch'e +Ch'c) ( )

Grundsitzlich ist die frequenzabhingige Stromverstiarkung der Emitterschaltung eine Funktion der
Art: log [h|

hZ]e(f): h?lr»() - (3113)

f
1 o
+]f/,

h,,, st die DC-Stromverstidrkung in Emitterschaltung, fzist die sog. Beta-Transitfrequenz. Bei ihr ist die
DC-Stromverstdarkung um 3dB abgefallen: |h21{, =h,,,-0.707
Wir erhalten die Beta-Transitfrequenz:
1 (3.114)
fp=
27 rb'e(Cb'e + Cb'c)
Und daraus die Kapazititen:
Cy.+Cp. = _
b'e b'c 21 fﬂ hy, (31 1 5)

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Mit gm = e erhalten wir:

rh'e

Che ZL—CM =_&m -Cy. (3.116)
27 fﬁ hfe 27 f;

Wenn wir [, h,,, und f, kennen, sind wir in der Lage C,,, mit geniigender Genauigkeit zu berechnen.

2]e

Den Betrag der Stromverstarkung #,, erhalten wir durch Ausrechnen von Gl. (3.113):

hZ le()

|y | = —2— (3.117)
1+ I
T
Speziell fiir die Transitfrequenz (4,,=1) finden wir den ndherungsweisen Zusammenhang:
fr =My, 'fﬁ (3-118)

Die Niherung gilt, weil immer f, >fz und somit wird (f,/f5)° >> 1.

Beispiel 2.31:
Bestimmen Sie die Kenngrossen r,,, und C,, fiir ein I1-Transistormodell, wenn vom Transistor folgende
Grossen bekannt sind:

I, =1mA
Cohn = SpF (UCI[ = 10V)
f, =60MH;z

h —Parameter beilU,, =5V, . =1mA:
h,, =62kQ  h,, =220
h,,=2.7-10" h,,=20uS

Mit Gleichung (2.141) wird g, :

e o D555 ms

0.026], ,  0.026

8, =

Mit f,=60MHz und C, = C, = 5pF erhalten wir C,

0.0385

Cpo=s8n —C, =

27 f, 27610
_h,, 220

. = =5.715kQ
g, 0.0385

~5.10"" =97pF

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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Die folgende Gegeniiberstellung der IT und H-Parameter erlaubt eine allgemeine Umrechnung:

Y r=h21—U (UT=k—T] (3.119) (3.120)
¢ q
By, =1y 1857 Umrechnung h-I1- 3121 (3.122)
rl ==, = : - -
ST ¢ Parameter
h, 8

=z C“: m _C
S T (3.123) (3.124)
1 h2|,h|2
—=h,, -2 C, =C
T f by, =T, e (3.125) (3.126)

Mit diesen Zusammenhéngen konnen nun die weiteren Grossen des II-Modells bestimmt werden:

P 6.0k - 220
0.0385

Loty :hllu -

=485Q

m

h, —r, 62K-485
rh'c = =
h,, 2.7-10"

4
i — h22(: _ h21€ hlZe — 20 . 10—6 _ 220 : 2.7 . 10

T h,, —1, 6.2K —485

ce

= r, =104.0kQ

=21.16MQ

=9.606-10"S

Mit diesen Werten erhalten wir das Modell:

Cyc
5pF

: Toor
Basis 485Q Kollektor
O—=_1"1} [ O

Iye 21.16MQ,
Tbe T,
Y Use ce
571k Uye Coe 0.0085 uoe 104kQ
97pF
O

Emitter

Beispiel 2.32:
Bestimmen Sie den Betrag der Stromverstdrkung |4,, | und die Reaktanz von C,,, bei 5 MHz fiir den
Transistor BC547B, dessen Transitfrequenz und Kollektor-Basiskapazitidt mit nachfolgenden
Diagrammen dargestellt sind. Der Arbeitspunkt des Transistors liegt bei /,,=10mA mit einem

U,.=10V. Fiir diesen Arbeitspunkt wird im Datenblatt ein 4,, =300 ausgewiesen.

Vorgehen:
Mit Gl. (3.117) wird |h,:

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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hzm) hzm)

hzle (f) = =

140 1yl

fs fr

|h211,(f)| — hzm) .

\/1_'_[]121(:0 f}

fr

[ G

300-5-10°
I e
320-10

Die Reaktanz X ,,der Kollektor-Basiskapazitéat wird:

P S 1
P2 fCrpy 27-5-10°-2.8-10 1

=11.368kQ

Der Wert Reaktanz ist fiir eine wechselstrommaéssige Betrachtung zu r, zuzuschlagen (parallel). Bei
tieferen Frequenzen (einige MHz) spielt diese Reaktanz keine Rolle, da sie in der Beschaltung im

Verhiltnis zu Last vernachldssigbar ist.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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3.11 Aufgaben

Verstandnisfragen
1. Begriinden Sie verbal, wieso bei Bipolartransistoren die Sperrspannung U
die Sperrspannung U

» Wesentlich hoher ist als

RO

2. H-Parameter sind sog. Kurzschluss-Kleinsignalparameter. Wie sind diese Parameter definiert und
was besagt das Wort "Kurzschluss" genau?

3. Definieren Sie den Begriff "thermische Riickkopplung" im Zusammenhang mit der Gleichstrom-
dimensionierung einer Transitorverstarkerstufe.

Temperatureffekte, Reststrome
4. Die Leckstrome eines Transistors betragen /,,,=2.3nA und /
I,=1.2uA. Bestimmen Sie den Kollektorstrom /..

=320nA. Der Basisstrom betrigt

CEQ

5. Von welchem Kollektorstrom /. an ist kein thermischer Aufschaukeleffekt mehr moglich?

6. Die Strome [, I,' und I, ' stellen die Transistorstrome unter Beriicksichtigung des Reststromes /.,
dar.
Unter der Zuhilfenahme der Beziehungen (/=B I,=H,, 1,,1,=A I =H,, 1 ) und einer

Leckstromquelle I, zeige man, dass die folgenden Beziéhungen gelten:

a.) Io=Hpply+(Hpp +1)] g
Iy

b)l,=—"~—-1.
) B HFF+1 Ch0
H.. +1
c)l, = o (Ic—lcno)
FE

7. Welchen Einfluss hat die Streuung AH,, auf den Arbeitspunkt /. bei nachfolgender Schaltung?
Bestimmen Sie dazu eine Formel, die die Abweichung Al berechnet.

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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8. Bestimmen Sie fiir die nachfolgende Schaltung formal die Temperaturdrift dU_,/dT.
Ovce

OGND

9. Bestimmen Sie fiir die nachfolgende Schaltung:
a.) I (besser als 2%)
b) U,
c.) Al , wenn die Umgebungstemperatur von 0° auf +50° dndert.

Arbeitspunktbestimmungen
10.Bestimmen Sie I, U ., mit einer Genauigkeit von 2%. Wie gross ist die Kristalltemperatur bei
T,=25°?

11.Dimensionieren Sie die Widerstdnde fiir den Arbeitspunkt /. =200uA, so dass ein
Eingangswiderstand r,>100kQ erreicht wird, aber I, trotzdem mdoglichst gross wird.

O vece

OGND

Ausgabe: 1999, G. Krucker



Hochschule fur Technik und Architektur Bern 3-63
Mikroelektronik | Transistoren

12.Dimensionieren Sie die Konstantstromquelle fiir / =5SmA. Vorgaben: U,=0.6V, I,=100uA.

O vce
H R‘ IC

(OGND

13.Wie gross ist der Innenwiderstand der Stromquelle aus 12.)?

14.Wie gross ist der Eingangswiderstand r, (unter Vernachldssigung des Bahnwiderstandes)?

VCC

OGND

AC- und DC-Dimensionierungen

15.Folgende Grossen sind in nachfolgender Schaltung vorgegeben: U_,=10V, R =2kQ, R,=120kQ.
Bestimmen Sie:
a.) I (besser als2%)
b.) v, im mittleren Frequenzbereich

c.)f.

VCC +24V

c \L

R, 3
1K6 57u
(O GND

16.Dimensionieren Sie einen Kleinsignalverstdrker mit einem Transistor BC 109C in Emitterschaltung,
der nachfolgenden Amplitudengang ausweist. Weiter betragen R =0, R, =, U =15V, I =2mA.

v,[dB]

! } } } } log o [rad/s]

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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17.Bestimmen Sie:
a.)R,..R,
b.) C, C, C, fiir den schlechtesten Fall

c.) Anderung von v, im mittleren Frequenzbereich wenn das Potentiometer von einem Anschlag
zum Anderen gedreht wird.

Use Gegeben:

Uge = 18V
Up =3V
Uge =7V
lo = 100UA
Re = 600Q
c, R, =2kQ
Re f = 200Hz
Ip
) ¥ v
OGND
1. Berechnen Sie folgende Grossen der Uec  Gegeben:
.. R Ug = 12V
Verstéarkerschaltung: ] Uge = 6V
g = 250UA
fo= 100Hz
a.)R,,., R,
b.)C, C,

c.) v, v,im mittleren Frequenzbereich

s

(OGND

2. Dimensionieren Sie R,,..,R, sowie C, und C, fiir den nachfolgenden Leistungsverstdrker. Hinweise:
r,,. ist aus der Shockley-Gleichung zu bestimmen. H,, (=h,) ist dem Datenblatt zu entnehmen.

Gegeben:
Ug =18V
Uge =6V

lg =2A

lg =200mA
fo= 20Hz
R.=10Q

Darlingtontransistoren
3. Bestimmen Sie den Emitterstrom /, als Ausdruck von /, H,,,und H,,,!

Untersuchen Sie im Besonderen die Frage: Gilt beim Darlington der gleiche Zusammenhang wie
1

FE

beim Bipolatransistor fiir den Emitterstrom 1, =1 C(l + J (wobei H,,, =H ;- H;yp) ?

Diverses
Bestimmen Sie die H-Parameter des Vierpoles:

Ausgabe: 1999, G. Krucker
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4 Transistoren als Schalter

In Kapitel 3 wurde der Transistor als stetig steuerbares Element fiir den Einsatz als linearer Verstéarker
betrachtet.

Anders sehen die Anwendungsfille aus bei denen auf die stetige Steuerbarkeit verzichtet wird. Im
Schalterbetrieb wird der Transistor iiber einer Steuerquelle geschaltet. Dabei sind nur zwei Zusténde
von Interesse:

UCC

R

S
Bild 4.1: Transistor als elektronischer Schalter.

Steuerquelle
- - Der Schaltvorgang erfolgt durch Einspeisen des
Basisstromes /,
Elektronischer Schalter Mechanischer Schalter

1. Durchgeschalteter Zustand. Der Innenwiderstand, d. h. der Spannungsabfall U, soll méglichst klein
sein.
2. Gesperrter Zustand. Der Innenwiderstand, d.h. der Reststrom 7, soll moglichst klein sein .

Wesentlich fiir den Schalterbetrieb ist, dass der Wechsel vom gesperrten Zustand in den

durchgeschalteten Zustand und umgekehrt sprunghaft erfolgt. Daraus ergeben sich zwei Arbeitspunkte
A,und A

Lastgerade 1/R

Bild 4.2 Arbeitspunkte beim Schalterbetrieb.

Im Ausgangskennlinienfeld verkérpern die Schnittpunkte der mit

Il g2
fr Lastgeraden die Arbeitspunkte.
7/ . A, :B' A,: Durchgeschalteter Zustand.
— T2 U A Gesperrter Zustand.

Vom Prinzip her eignet sich der Bipolartransistor nur zum Schalten von Gleichstromen. Dabei gelten
teilweise dhnliche Zusammenhénge wie beim Einsatz als Verstidrker. Grosse Unterschiede ergeben sich
aber aus dem Sachverhalt, dass beim Einsatz als Schalter ein spezieller Grosssignalbetrieb vorliegt. Die
Parameter U,,, H,,, etc. verdndern sich mitunter erheblich in den beiden Arbeitspunkten. Ebenso sind
bei schnellen Schalteranwendungen die Kapazitdten und daraus resultierende Schaltzeiten und

Verluste von Bedeutung.

Die nachfolgenden Abschnitte geben einen Uberblick iiber die statische dynamische Dimensionierung
von Schalteranwendungen mit Bipolartransistoren. Nicht betrachtet werden JFET und MOSFET als
Schalter. Fiir diese gelten wiederum andere Zusammenhénge und Dimensionierungsgrundlagen.

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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4.1 Grundlagen

Ein realer mechanischer Schalter wie in hat im eingeschalteten Zustand einige mQ Ubergangs-
widerstand und im ausgeschalteten Zustand >100MQ. Diese Werte konnen mit Transistoren nicht
erreicht werden. Jedoch kann man im Gegensatz zum mechanischen Schalter mit einem Transistor
praktisch trégheitslos Schalten.

Fiir Schalteranwendungen werden oft spezielle Schalttransistoren erhéltlich. Sie unterscheiden sich von
den Typen fiir Verstirkeranwendungen dahingehend, dass gewisse Parameter, wie Basisbahn-
widerstand, maximale Sittigungsspannung, etc. optimiert wurden, so dass kleine Schaltzeiten und
Durchschaltverluste erreicht werden. Mit Bipolartransistoren Spannungen bis etwa 1500V direkt
schaltbar. Schalttransistoren werden mittlerweile ausschliesslich in Si-Technologie gefertigt.

Die Grundschaltung ist eine Emitterschaltung bei der, der Transistor in der Regel iiber einen
Spannungsteiler angesteuert wird.

Wir untersuchen die statischen Zusammenhénge mit Hilfe einer Ersatzquelle U,, mit Innenwiderstand
R .

Th*

Ry, =R, ”Rz
— Uee Ry
— h R, +R,
Uy
J
Transistor gesperrt (Cutoff):
Uy, =U,+ 1 Ry <02V
I TR0 T Gesperrter Zustand 4.1)
Io=Icpy=~=1Iy (4.2)
Oder idealisiert, wenn Reststrome vernachldssigt werden:
I. =0 (4.3)
B Gesperrter Zustand 44
I.=0 - - . (4.4)
(idealisiert)
Uc=Ucc (4.5)

Bei einem guten Si-Transistor als Schaltelement kann ohne weiteres die Vereinfachung verwendet
werden.

Transistor durchgeschaltet, gesittigt (Saturated):

e U_Q - U “sat
Ly =15= R—m (4.6)
Th
U —U Durchgeschalteter Zustand
I., :I_(‘ — “cc ~ Y 4.7)
) / R(T
H, m: Ubersteuerungsfaktor (>1)
I(,‘.ml =m: IR.\'ut = JIR (4'8)

I,..:1,,daszum Erreichen der Sittigung notwendig ist

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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Durch Ubersteuern kann die zu Beginn der Sittigung recht hohe U,,=0.7V bis auf Werte in der
Grossenordnung 0.1,...,0.3V weiter abgesenkt werden. Damit werden Durchschaltverluste herabgesetzt.
Durchschaltverluste sind statische Verluste die in Form von abzufiihrender Verlustleistung anfallen.
Fiir den Betrieb als Schalter gilt:

Py =Ucp * s [W] Durchschaltverluste (4.9)

Die im Sperrzustand anfallende Leistung, hervorgerufen durch die Reststrome, ist nicht von
Bedeutung, da andernfalls die Funktion als Schalter in Frage gestellt werden miisste.

4.1.1 Sattigung
Wir sprechen von Sittigung, wenn die Kollektor-Basisspannung U ., das Vorzeichen wechselt, d.h. bei
einem NPN-Transistor U, <= 0V wird.

[ Sattigungsbereich

Bild 4.3: Sdttigungsbereich im Ausgangskennlinenfeld.

Fiir das Erreichen der Séttigung ist ein Basisstrom 7, erforderlich.
Durch Erhthen des Basisstromes (iibersteuern) kann die
Séttigungsspannung U, ., weiter vermindert werden.

Iy, =—15 1, m:Ubersteuerungsfaktor (> 1) (4.10)

1, verkorpert den Mindestwert des Basisstromes, der zum Erreichen der Sittigung notwendig ist. Er
bewirkt, dass U,.,=0V wird und der Eintritt in den Séttigungsbereiches erfolgt. Der Ubersteuerungs-
faktor m besagt um wie viel der tatsichlich fliessende Basisstrom grosser ist als der Mindeststrom /

Bsat®

Somit wird mit GI. der Ubersteuerungsfaktor m:

m=tre Ry Ut =Upp Ubersteuerungsfaktor m

(4.11)
R| Ucc - UCIu'sul
H,, R, U =
~ Il /. (U] >> UBE\'at und UCC >> UCE.\'at) (4.1 2)

R] UCC

Durch Erhéhen des Ubersteuerungsfaktors m kann das zu Beginn der Sittigung recht hohe U, =0.7V
bis auf Werte in der Gréssenordnung 0.1,...,0.3V abgesenkt werden. Damit werden Durchschaltverluste
herabgesetzt. In der Digitaltechnik werden Schalttransistoren vielfach iibersteuert. Ublich sind Low-
Werte fiir U, <=0.2V.

Mit zunehmender Sittigung verschlechtern sich die Umschaltzeiten. Beim Umschalten miissen die in
der BE-Zone eingelagerten Ladungstriager zuerst wieder ausgerdaumt werden.

Fiir statische Anwendungen, wo primar Durchschaltverluste minimiert werden sollen und ein rasches

Umschalten eher sekundér ist, wird man ein grosseres m wihlen um U .,  moglichst tief zu halten.

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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Beispiel 4.1: Berechnen des Ubersteuerungsfaktors m.
Bestimmen Sie den Ubersteuerungsfaktor m fiir folgende Schaltung, wenn die Eingangsspannung auf
U, =5V wechselt!

Losung:
Der Ubersteuerungsfaktor m wird mit GI. [4.11)|direkt:

R, Up—-Uppy 10K 12-01 ==

o _Hpy Ry Ui=Upp,, _100-820 5-0.7 [gﬂzz%

4.2 Schaltzeiten

Das Schaltverhalten und damit die Schaltzeiten werden primér durch die Transistorkapazitidten
beeinflusst. Wir beschreiben das Schaltverhalten mit gesamthaft sechs Schaltzeiten:

U, —

U, Grdssenordnungen der Schaltzeiten fur einen
mittelschnellen Si-Planartransistor
0 ty = 10ns Vrzégerungszeit (delay time)
U, >t t, = 100ns Anstiegszeit (rise time)
I — t, = 200ns Speicherzeit (storage time)
ls t, ~ 100ns Abfallzeit (fall time)
Ausraumstrom ton = (tett) Einschaltzeitl (turn-on time)
0 v oy t.s = t, + t; Ausschaltzeit (turn-off time)
ﬁ
ICBO
lg : I;
90%
0 10% ‘ NJ'JCBO . Bild 4.4: Typisches Schaltverhalten eines
1st' 1;;, bt mittelschnellen Si-Transistors.

Wir erkennen beim Einschalten die Verzégerungszeit ¢,. Sie besagt, wie lange es dauert bis der
Kollektorstrom auf 10% angestiegen ist. Die Anstiegszeit ¢, wird in den Punkten 10%-90% gemessen.
Bei Sittigung folgt beim Ausschalten der Kollektorstrom nicht sofort dem Eingangssignal. Zuerst
miissen die in der Diffusionskapazitét eingelagerten Ladungstriger ausgerdumt werden. Dies geschieht
mit dem Ausrdumstrom. In dieser Zeit bleibt der Kollektorstrom praktisch konstant. Nach Ablauf der
Speicherzeit ¢ ist der Kollektorstrom um 10% gefallen. Wird der Transistor nicht geséttigt, ist die
Speicherzeit null. Die Abfallzeit ¢, beschreibt den Zeitabschnitt die der Kollektorstrom braucht um von
90% auf 10% abzufallen.

Beim Schalterbetrieb sind je nach Lage des Arbeitspunktes die folgenden Kapazititen relevant:

sc
a.) F« W b.)
Rgg ’ Reg !
BO— 1 =1 | oc Bo— 1o oc

|
| 11 I
5 C C
BCD HopUpr  Hye BCS
C e

B

Toe T BED m-rpg m Cees T
E OE E OE

c.) i
B Reg B H oc Bild 4.5: Hybrid-IT-Ersatzschaltbilder des Transistor in
b Coos Emitterschaltung.
Henlr _
o TCB‘ED el a.) gesdttigten Zustand
E OE b.) gesperrten Zustand

c.) aktiven Zustand (Verstirkerbetrieb)
Fiir das Schalten aus dem gesperrten Zustand sind C

Kapazitit der gesperrten BE-Diode, und C
Basisbahnwiderstand R .

BES? die

o5 die Kapazitit der gesperrten BC-Diode, sowie der

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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Wihrend des Umschaltens befindet sich der Transistor kurzzeitig im aktiven Zustand. Hierbei sind
nach Bild c.) die Diffusionskapazitit C,,, BE-Diode mit dem parallel geschalteten differenziellen
Widerstand r,,, von Bedeutung. Die BC-Diode ist im aktiven Zustand gesperrt und mit der
Sperrschichtkapazitit C, . dargestellt. Im Ausgangskreis wird mit der gesteuerten
Konstantstromquelle ein Kollektorstrom mit /. = H,, - I, erzeugt.

Im gesittigten Zustand sind beide Dioden in Durchlassrichtung gepolt. Sie werden durch die beiden
Diffusionskapazitdten C,,, und C, ., verkorpert. Bei Sittigung ist der notwendige Basisstrom /,zur
Erreichung von I, , um den Ubersteuerungsfaktor m grosser. Diese Eigenschaft kann man auch durch

H

i = —2 charakterisieren, wie im Bild a.) in der Konstantstromquelle im Kollektorkreis gezeigt.
m

Eine qualitative Betrachtung des Schaltverhaltens zeigt folgenden Verlauf, wenn am Eingang ein
rechteckformiger Impuls angelegt wird:

4.2.1 Schaltvorgang: Gesperrt->gesattigt

Unmittelbar nach dem Einschalten zum Zeitpunkt ¢, fliesst noch kein Kollektorstrom /.. Zuerst miissen
die beiden Sperrschichtkapazitdten C,,, und C, ., umgeladen werden. Es fliesst ein erhohter aber
schnell abklingender kapazitiver Ladestrom in die Basis. Dies geschieht in der Verzégerungszeit ¢, , wie
im nachfolgenden Bild ersichtlich.

Nach Ablauf der Verzogerungszeit ¢, sind die Kapazitdten C,, und C, . umgeladen und der Transistor
kommt in den aktiven Bereich. Es werden Elektronen in die Basis injiziert und es beginnt merklich
Kollektorstrom /. zu fliessen. Dabei wird auch die BC-Diffusionskapazitit aufgeladen. Der Stromfluss
im Kollektor steigt recht steil an und erreicht nach Ablauf der Anstiegszeit t. 90% des Endwertes I, .
Beim Zeitpunkt ¢, hat der Transistor die Ubersteuerungsgrenze erreicht und ist geséttigt. Der
Kollektorstrom kann nicht weiter ansteigen, weil er durch den Kollektorwiderstand begrenzt wird.
Wiirde keine Begrenzung erfolgen, wiirde bei gegebenem Basisstrom der Kollektorstrom der
strichlierten Linie entsprechen.

a.) U,
_ U
()
0 t
U,
) Mo, P
t
0 T,
c ) | e {5_ °
. B
— Heelg Theoretisch fliessender Kollektorstrom
e g / Id[t)
90% —F 50% ] lma
10% k\ ¢
0 ﬂL WL
UL b Lt ; t, B t, & Bild 4.6: Impulsdiagramm zum Ein- und Ausschaltverhalten des
d.) | e Transistors.
/ Uc’(t)
U a.) Eingangsimpuls, Rechteck U;(t)
gl o 10 .
b.) Zeitlicher Verlauf des Basisstromes /(1)
c.) Zeitlicher Verlauf des Kollektorstromes I¢(t)
0 Uce at} t d.) Zeitlicher Verlauf der Kollektor-Emitterspannung Ucg(t)

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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4.2.2 Schaltvorgang: Gesattigt-> gesperrt

Der Transistor ist geséttigt und leitend. Es fliesst der konstante Kollektorstrom 1, =I..,.
Zeitpunkt ¢, wird die Eingangsspannung der Schaltstufe vom Ein-Pegel U auf den Aus-Pegel U, gelegt.
Der Basisstrom kehrt die Fliessrichtung um und es fliesst ein negativer Ausrdumstrom aus der Basis
heraus. Hierbei entladen sich die beiden Diffusionskapazititen C,., und C,, .. Beide Kapazititen
waren vorher auf die Spannung U,, =0.7V aufgeladen. Der Spitzenwert des Ausrdumstromes wird

deshalb:

Zum

_ |Q1 | + UBE\'at

I,y = A =
W R 4R, +R,, [As] Ausraumstrom (4.13)
U,|+0.7v
= |_I|R [Ag] (RBB‘aR(; klein) (4.14)
1

Wihrend der Speicherzeit wird die Diffusionskapazitit C, ., entladen. Die CB-Diode ist in diesem
Zeitabschnitt noch leitend und daher bleibt sowohl der Kollektorstrom /., =1, wie die Kollektor-
Emitterspannung U, , praktisch unverdndert. Der Basisstrom nimmt wihrend der Speicherzeit

exponentiell mit der Zeitkonstante 7, ab:
Tg = (RG +R, + le/f')(C/;'CI) + le'l-!l)) (4.15)

Zum Zeitpunkt ¢,' ist die Diffusionskapazitit entladen und die CB-Diode sperrt wieder. Der Transistor
kommt erneut in den aktiven Bereich. Wiahrend der Abfallzeit werden die restlichen Elektronen aus
der Basis transportiert und somit die Diffusionskapazitdt C,,, mit der Zeitkonstanten 7, entladen. Der
Kollektorstrom wird immer kleiner bis er schlussendlich den Wert des Reststromes erreicht.
Abschliessend sind die beiden Sperrschichtkapazititen C,. ., und C,, , auf die Spannung U, geladen

worden.

4.2.3 Berechnung von Schaltzeiten

Die Schaltzeiten ¢, ¢, t, und ¢, konnen einigermassen exakt berechnet werden. Grundlage hierfiir sind
die in Kap. 4.2 gezeigten Hybrid-I1-Ersatzschaltbilder. Ohne néher auf die Herleitung einzugehen,
benutzen arbeiten wir mit einem Formelsatz,der fiir die Praxis hinreichend genau ist. Detaillierte
Betrachtungen zu dieser Thematik sind in [10] aufgefiihrt.

Wir definieren einen Ausschaltfaktor K, , die Grenzkreisfrequenzen a,, der Basisschaltung im
Normalbetrieb und Inversbetrieb ay, :

K,=—"———" (hfe:Wechselstromverstﬁrkung hm) (4.16)
RI UCC
1 1
Wy = =—2%F Abschaltfaktor (4.17)
rerCren  UrCrpp . )
1 7. Grenzkreisfrequenzen
0, = ¢ (4.18)

rCB’CB‘CD UTCB’CD

K, ist als eine Art Ubersteuerungsfaktor fiir das Abschalten zu interpretieren.

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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Die Verzogerungszeit ¢, berechnet sich dann:

s : 4.1
g =[2RCps +(R, + R,l)CB‘CS]ln(l +&) Verzégerungszeit (4.19)
m
In die Verzogerungszeit gehen nur die beiden Sperrschichtkapazitidten ein.
Die Anstiegszeit ¢
1 m-0.1 - -
t, =hy| 2R, Cpes + In| Anstiegszeit (4.20)
’ C(),XN m— 0.9

Zur Berechnung ist die wirksame Zeitkonstante an der Basis des Transistors massgebend. Sie wird
durch die reziproke Grenzkreisfrequenz w,, dargestellt. Zusétzlich muss noch die Sperrschicht-
kapazitit C,, ., entladen werden.

Die Speicherzeit ¢

r‘g:[ LI Jln(””KAJ Speicherzeit (4.21)

D, Dy 1+K,

Wihrend der Speicherzeit leiten sowohl die BE-Diode wie auch die BC-Diode. Deshalb werden hier
beide Grenzkreisfrequenzen a,, (Normalbetrieb) und @, (Inversbetrieb) beriicksichtigt.

Die Abfallzeit ¢

K,-0.1 -
tu:/qf{zR,‘cB‘Cs+ ! jln(Kj_gg) Abfallzeit (4.22)
N .

[27

Im aktiven Zustand wéihrend der Abfallzeit ist wiederum nur die BE-Diode leitend und somit nur die
Zeitkonstante @y, wirksam. Die Sperrschichtkapazitit C,. ., muss ebenfalls noch aufgeladen werden.

Beispiel 4.2: Berechnung von Transistorschaltzeiten.

Ein Transistor mit den Daten:

h_/e =H,, =100

w, =10"s" w, =10%s""
Cpry =10pF Cpes =5pF
Ucisa =01V Upgpga =0.7V

Wird in obengestehender Schaltung betrieben. Die Versorgungsspannung U betrdgt 5V. Die
Eingangsspannung U, wird zwischen U, =-2V und U1 =U . =5V geschaltet. Man berechne die
Schaltzeiten ¢, ¢, ¢ und ¢,

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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Losung:
Der Ausschaltfaktor und der Ubersteuerungsfaktor werden:

_ Ry UL 10050012
" R, Ugc  10K-5
m= HFE i R" El — UBE\'at 100 : 500 (5 - 07)

= =4.39
Rl Ucc - Ucmm 10K (5 - 0'1)

Die Schaltzeiten ergeben sich nachher direkt:

K 0.
ty =[2R, Cpyps +(R, +R,‘)C,,(;S]ln(1+A)=[2'10K'10'10'2 +(10K+500)~5~10'2]ln(m 0 1)=94.83ns
m m-0.9
t,=h;| 2R, cm+i 1n(m_0'1)=100(2-500-5-10'2+19)111(4'39_0'1):123.9ns
MRS e ) lm =09 10 439-0.9

ty= i+L In| m+K, =(19+18)1n(4'39+2)=10.82ns
S oy 0y 1+K, 107 10 1+2

K,-0.1 -0.
ta:h/k(ZRLC,TCS+ ! Jln(K" 89]:100(2500.5.10”+1égjln@ 8;)=193.66ns
: [ 4 —0. -0.

Wiirde die Eingangsspannung zwischen 0 und 5V geschaltet, ergibe sich ein K ,=0. Somit wiirde die
Verzogerungszeit ¢, entfallen, denn die Sperrschichtkapazitdten brauchten in diesem Fall nicht
umgeladen zu werden.

4.3 Verbesserung des Schaltverhaltens

Obwohl der Transistor in sehr kurzer Zeit schalten kann, sind diese Schaltzeiten doch noch im Bereich
von einigen 100ns fiir normale Si-Transistoren und im 10ns-Bereich fiir schnelle Schalttransistoren.
Diese Zeitangaben variieren stark mit Transistortyp und Dimensionierung.

Durch verschiedene schaltungstechnische Massnahmen kann das Ein- und Ausschaltverhalten
verbessert werden, teilweise sogar erheblich.

4.3.1 Beschleunigungskondensator
Durch Zuschalten eines Parallelkondensators C zum Basiswiderstand verkiirzen sich die Anstiegs-,
Speicher- und Abfallzeiten (z,1,t,)

Bild 4.7: Verbesserung des Schaltverhaltens mit einem
Beschleunigungskondensator.

Durch Parallelschalten eines Kondensators C zum Basis-
widerstand R, kénnen die Ein- und Ausschaltzeiten 7.T.
erheblich reduziert werden.

Der Kondensator bewirkt, dass zu Beginn des Umschaltens ein grosserer Basisstrom fliessen kann. Der
Transistor wird also im Umschaltmoment stark iibersteuert.

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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Einschalten
Zum Zeitpunkt r=0 stellt der Kondensator einen Kurzschluss dar und der maximale Basisstrom /7,
wird:

Ui - U/; Iisat

1 =—""
Bmax RG (423)

Der Basisstrom klingt ndherungsweise exponentiell mit der Zeitkonstanten 7z,

T, = R; R C
R; + R (4.24)

ab und erreicht den kleineren statischen Wert:

_ Ui-U Blsat
B R, +R, (4.25)

Die Zeitkonstante 7, sollte so gewiihlt werden, dass die starke Ubersteuerung wiihrend des gesamten
Anstiegs anhilt. Deshalb sollte die Zeitkonstante 7, wesentlich grosser als die Anstiegszeit ¢, gew&hlt
werden.

Ausschalten
Der Beschleunigungskondensator hat sich auf die Spannung

R, (51 U )

U, =
c R, + R, (4.26)

aufgeladen. Nun springt die Generatorspannung auf U, in der Regel OV, zuriick. An der Basis entsteht
ein negativer Spannungssprung der Hohe U, +U,. Durch die Kondensatorladung entsteht ein grosser,
als Ausrdumstrom wirkender Basisstrom. Er verkiirzt sowohl die Speicher, wie auch die Abfallzeit

((RAR

Bemessung des Kondensators

Der Kondensator C ist so zu bemessen, dass beim Einschalten hinreichend lange grosse Ubersteuerung
gewdhrleistet ist und ein hinreichend grosser Ausrdumstrom beim Ausschalten fliessen kann. Eine
Vergrosserung des Kondensators bewirkt aber eine Reduktion der moglichen Schaltfolgefrequenz, da
bei jedem Schaltvorgang der Kondensator geladen/ entladen werden muss.

Legt man 10% Restladung zu Grunde kann man folgende Dimensionierungsgleichung herleiten:

Rpp + R fmax = Maximale Umschaltfrequenz

Cc<022—————
RBB‘ 'Rl 'fmax (4-27)

Meist liegt der Kondensator in der Grossenordnung von 50...500pF.

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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4.3.2 Folgeschaltung
Eine wesentliche Reduktion der Schaltzeiten kann erreicht werden, wenn man dafiir sorgt, dass der
Transistor gerade nicht gesattigt wird. Dadurch entfillt die Speicherzeit 7. Nachteilig ist hier das etwas
hohere U, im durchgeschalteten Zustand.

() Uc

D,: Antisattigungsdiode
D,: Hubdiode

D,

Bild 4.8: Verbesserung des Schaltverhalten mit einer Folgeschaltung.

Durch Zufiigen zweier Dioden D1, D2 wird verhindert, dass der
Transistor gesattigt wird.

Sobald der Transistor die Sittigungsgrenze iiberschreitet wird U, <0 und die Diode D, leitend. Uber
die Diode fliesst der iiberschiissige Basisstrom ab. Damit dies friih genug geschieht, wird mit Diode D,
Das Anodenpotenzial von D, angehoben.

Man wiihlt in dieser Schaltung R, klein, um eine grosse Ubersteuerung und damit ein kurze Anstiegs-
zeit zu erhalten. Der Transistor beginnt zu leiten und U, féllt rasch auf den Wert von =0.7V. An der
BE-Diode und der Diode D, bauen sich ebenfalls je etwa 0.7V auf, so dass U, ca. 1.4V wird. Nun
beginnt D, zu leiten. Sinkt U_, nun noch weiter, fillt U, noch weiter ab und verringert somit den Basis-
strom. Man erkennt, dass der Transistor nicht geséttigt werden kann. Diese Schaltung hat aufgrund der
fehlenden Speicherzeit und fiir das rasche Umschalten doch vorhandenen Ubersteuerung kurze
Schaltzeiten.

Die Durchschaltverluste sind aber aufgrund des héheren U, im durchgeschalteten Zustand grosser.

Um kurze Schaltzeiten zu erreichen miissen schnelle Dioden verwendet werden, z.B. Schottky-Dioden.
Bei Schottky-Dioden kann ev. sogar die Hubdiode entfallen und man erhilt ein etwas kleineres U.,,.

Ausgabe: 2000, G. Krucker
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