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Forord

Den bipolære transistor og felteffekttransistoren er de to

vigtigste grundkomponenter i noderne elektroniske kredslØb, og

enhver ingeniØrmæssig kompetence på dette område må — hvad enten

det drejer sig om analog— eller digitalkredsldb — nødvendigvis

være baseret på et rimeligt godt kendskab til disse grundkompo—

nenters statiske og dynamiske egenskaber.

At tilvejebringe et sådant kendskab er målsætningen for den

foreliggende del II af lærebogen.

De to transistorty-per behandles i ovennævnte rækkefØlge, idet

der gØres rede for opbygning, virkemde, statiske strømspændings

karakteristikker, dynamiske forhold og småsignalmodeller samt be

tydningen af de parametre, hvormed trsnsistorerne sædvanligvis be

skrives i databladene.

Behandlingen forudsætter kendskab til den simple PN—overgangs

virkemåde, således som fremstillet i del I af lærebogen, og den

danner i sig selv forudsætning for forståelse af den elementære for—

stærkerteknik, der tages op i del III af lærebogen.

Lyngby den 1. februar 1975

E. V. Sørensen
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i Indledning

Den bipolære transistor er en PNP eller en NFN sandwiohstruktur

med en ydre terminal knyttet til hver sit område. Disse terminaler

kaldes henholdsvis emitter,basis og kollektor. Forspændes emitter—

basis PN—overgangen i lederetningen og kollektor—basis FN—overgangen

i spærreretningen, vil en lille påtrykt basisstrøm bevirke, at der

lØber en stor hovedstrØm imellem emitter og kollektor via basisom—

rådet. Denne transistortype er derfor i princippet en strØmstyret

strømventil med stor strØmforstærkning. Betegnelsen bipolær refere

rer til, at hovedstrØmmen igennem basisområdet og styrestrømmen ind

i basisområdet befordres af hver sin ladningsbærertype (henholdsvis

huller og elektroner for en PNP—transistor og omvendt for en NPN—

transistor), altså at to ladningsbærertyper er involverede i led—

ningsmekanismen.

Felteffekttransistoren består i princippet af en halvlederka—

nal, der forbinder to hovedterminaler, source og dram, og hvis tyk

kelse og dermed ledningsevne kan kontrolleres ved hjælp af det elek

triske felt fra en styrespænding, der påtrykkes en tredie terminal:

gatekontakten. Den strØm der via kanalen lØber imellem source og

dram, når disse påtrykkes en ydre spændingsforskel, kan fØlgelig

kontrolleres ved hjælp af gatespændingen, og der er derfor tale om

en spændingsstyret strØmventil. Felteffektransistoren kaldes ofte

unipolær, da kun n ladningsbærertype er involveret i ledningsmekm—

nismen.

2 Bipolære transistorer; opbygning og virkemåde

2.1 Dpbygning

N-type Ge

—_—ca.0.02 mm

Emitter E Kollek tot C

(ø)

Indium

141 Basis B

P-type Ge
Kollektor C Emitter E Basis B

I r’tca. 0.005 mm

Fig. 2.l.la viser en PNP germanium-

transistor af ældre type. To indium—

perler er fra hver sin side legeret in

i en relativt svagt doteret germanium—

skive af N—typen. Da indium er et ac

ceptorstof, opstår der herved et hØj—

doteret P—type grænselag under hver

perle og alt i alt fås en sandwich—

struktur bestående af et tyndt N—type

lag imellem to P—type lag. Det lille

F—type område til venstre kaldes emit

teren. Det store P-type område til

hØjre kaldes kollektoren, og det mel—

lemliggende N—type område kaldes basisFig. 2.1.



isse områder er gjort elektrisk tilgængelige ved hjælp af de ohmske kontak—

er E, C og B. Under normale forhold er det emitterens opgave at injicere en

trØm af huller i basis, kollektorens opgave at opsamle disse huller efter at

e har passeret den tynde basisregion, og basis’ opgave at kontrollere stØr—

elsen af denne hulstrØm.

Fig. 2.1.lb viser en NPN silicium transistor af moderne type. Her er NPN

andwichstrukturen skabt ved successiv inddiffusion i en B—type skive af et

—område og i dette igen et mindre N—område. Fremstillingsteknikken er en sim—

el udvidelse af den, der er beskrevet for diffunderede dioder i kapitel 7,

el I af denne lærebog. Det lille N—område, der er kraftigt doteret, er emit—

eren det store N—ornråde, der er svagere doteret, er kollektoren og det mel—

emliggende tynde P—område, der er svagest doteret, er basis. Områderne er

om ovenfor forsynede med ohmske kontakter.

For en ordens skyld skal det nævnes, at der også findes legerede NPN

ransistorer og diffunderede PNP transistorer. Der findes også andre knapt

å almindelige fremstillingsprincipper, men det vil fØre for vidt at komme

nd på disse i denne tekst.

På figur 2.1.2 er de her anvendte

H
C C

symboler for de to bipolære transistor—

typer anfØrt. Disse symboler kan variere

noget fra den ene tekst til den anden;
B

fælles for alle anvendte symboler er en

eller anden form for angivelse af lede—

retningen for basisemitterdioden.

NPN PNP

Fig. 2.1.2

1.2 StrØm— og spændingskonventioner

Fig. 2.2.1 viser en skematisk model af en PUP transistor med angivelse

f terminalspændinger og —strØmme.

Ved normal drift er emitter—basis PH—overgangen forspændt i lederetningen:

1EB
> 0, og kollektor—basis PN—overgangen forspændt i spærreretningen: VCB < 0.

or en NPN transistor gælder ved normal drift og med anvendelse af de samme for—

begnskonventioner som på fig. 2.2.1: VEB < 0 og Vcg > 0, dvs, her er ligeledes

oasis—emitter PH—overgangen forspændt i lederetningen og basis—kollektor PH—

overgangen forspændt i spærreretningen.



P P

I overensstemmelse med normal prak

sis forsynes strøminene med pilretninger

ind imod transistoren uanset om denne

er af PNP eller NPN—typen. For en PNP

transistor betyder dette, at bliver

positiv, medens
‘B

og 1 bliver negativ

For en NPN—transistor fås de modsatte

fortegn.

Fig. 2.2.2 sanimenfatter de virke

lige fortegn for spændinger og strømme

for begge transistortyper ved normal

drift og med de på fig. 2.2.1 anvendte

regnemæssige fortegns— og pilkonven—

tioner.

Owbyttes funktionen af kollektor

og emitter taler man om inverteret

drift, de virkelige fortegn ved inver—

teret drift fremgår af ±ig. 2.2.3. Koll

tor— og basisstrØmmen har altid sanirne

fortegn, og da emitter her fungerer sos

kollektor, bliver fortegnene som angivE

på figur 2.2.3.

Virkelige fortegn ved inver—

teret drift

Fig. 2.2.3

2.3 Transistorvirkningen

Ved en umiddelbar betragtning af fig. 2.3.la skulle man tro, at en PNP

transistor kunne ækvivaleres med den på fig. 2.3.lb viste diodemodel indehold

de to dioder, der vender imod hinanden. Dette er i og for sig også korrekt,

men modellen afslører lige netop ikke det, der er interessant ved en transist

og som bl.a. gØr, at man ikke kan lave en transistor ved blot at lodde to di

skrete halvlederdioder sammen.

VCBVEB

TB

Fig. 2.2.1

Virkelige fortegn ved normal

drift

Fig. 2.2.2



Går man ukritisk videre med diode

modellen med forspændinger som vist,

kunne man forledes til at tro, at der

ville cirkulere en stor strøm
1E

emitter—basis maskens lederetning og

en forsvindende lille strØm — her

kaldt (_Ico) — i kollektor—basis ma—

skens spærreretning, jfr. fig. 2.3.lc.

Dette ville også være korrekt, hvis

der var tale om en sammenlodning af

to diskrete dioder, eller — hvad der

næsten er ensbetydende hermed — hvis

bredden W af basisområdet på fig.2.3.la

var så stor, at kollektordioden ikke

kunne mærke, hvad der foregik i emit—

terdioden.

I en virkelig transistor er basis—

bredden W imidlertid så lille, at kol—

lektordioden er kraftigt koblet til

emitterdioden, og denne nærvirkning i

forbindelse med specielle doterings—

forhold bevirker, at man i stedet for

får den på fig. 2.3.ld viste situation,

hvor den store emitterstrØm
‘E

deler

sig i en næsten lige så stor strøm:

der passerer kollektor—basis

dioden i dennes “spærreretning og

løber ud af kollektorkontakten, og en

lille strøm: (1_n)IE der løber ud af

basiskontakten. Herudover påvirkes

og stadigvæk af den forsvindende

lille strøm der kan fortolkes som

kollektor—basis diodens mætningsstrøm

når enütter—basis dioden er af

brudt (1E0).

er ved normal driftstemperatur

så lille, at den store strøm (—Is),

der løber ud af kollektoren, praktisk

- I

P N P

B
i_

—

tE EEB

c

I

-H’
PNP Transistor skematisk •

- -

E

1E dfIB

EEB EBc
+

_

B
TiIsyneadende ctiodemodel

Strømfordeling, lang basis

Strømfordeling, kort basis

Fig. 2.3.1



talt er proportional med den lille strØm (—IB); der løber ud af basis. Man

kan altså med (—IB) opfattet som en lille styrestrØm, der reguleres af det

ydre basis—emitter kredsNb, kontrollere den langt stØrre strØm (—IC), der

genneælØber det ydre kollektor—emitter kredsløb. Denne strØmforstærknings—

evne i forbindelse med impedansforholdene bevirker, som det vil blive vist

i afsnit 2.14, at transistoren kan præstere en betydelig effektforstærkning.

Den her postulerede transistorvirkning fremgår af den følgende rede

gørelse for strØmmene:

Fig. 2.3.2b viser potentialfor—

delingen i transistoren. Med for—

spændinger som angivet på fig. 2.3.2

bidrager EEB til reduktion af emitte:

basis potentialbarrieren og EEC til

forØgelse af kollektor—basis poten—

tialbarrieren (jfr. redegçfrelsen

for PN—overgangens potentialforhold,

afsnittene 3.1 og 3.2, del I).

Emitter—basis barrierens reduktio]

medfØrer, at der injiceres huller fr]

emitter til basis og elektroner fra

x (b) basis til emitter. Da acceptordote—

ringen Muk i emitteren som nævnt i

afsnit 2.1 er langt større end donor

doteringen M i basis, bliver hul—

bidraget I til emitterstrAmen I
pE E

‘nE’
og I kan derfor i det væsentlige

til basis.

I basisområdet vil de injicerede huller diffundere dels imod kollektor—

området og dels imod basiskontskten. På grund af de virkelige geometriske

forhold (som ikke fremgår klart af fig. 2.3.2a, men derimod af fig. 2.1.1), e

det sidste bidrag imidlertid forsvindende lille i forhold til det første.

Hovedstrømmen af huller imod kollektorområdet bliver formindsket noget på gru

af rekombination i basisområdet, men da basisbredden W er langt mindre end mi

deldiffusionslængden L
B

for huller i basismediet, og da basisdoteringen er

relativt svag, er det stadigvæk hovedparten (typisk 99%) af de injicerede hul

ler, der når frem til basis—kollektor overgangen. Her møder de, som det frem

går af fig. 2.3.2b, en potentialafgrund og “falder” ind i kollektorområdet go]

EE B

Fig. 2.31

også langt større end elektronbidraget

fortolkes som hulinjektion fra emitter



ri stor driftstrØm. Denne driftstrØm kan skrives som a•IE hvor er den

røkdel af emitterstrømmen ‘E’
der når frem til kollektoren i form af hul—

sr. o er i praksis meget nær ved 1. To faktorer bidrager hertil: a)

3E»NdB og b) W « L3. Den første betingelse betyder, at emitteren er

a god leverandØr af huller. Den anden betingelse betyder, at hullerne har

a stor chance for at overleve transporten igennem basisområdet.

Foruden bidraget aI indgår der i (—Ic) også et meget lille driftstrøm—

idrag (_ICD), der ikke hidrØrer fra hulinjektion ved emitteren, men derimod

ra termisk genererede minoritetsladningsbærerei basisområdet (dvs, huller)

g i kollektorområdet (dvs, elektroner). (_Ico) kan også fortolkes som den

trØm, der løber ud af kollektorkontakten og ind i basiskontakten, når emit—

erkontakten svæver (IED) og kollektor—basis dioden er forspændt kraftigt i

pærreretningen.

StrØmmen (—13) ud igennem basiskontakten er sammensat af følgende bidrag:

i) Elektroner, der strØmmer ind fra basiskontakten til

lØbende dækning af elektrontabet hidrØrende fra re—

kombination i basisområdet samt elektroninjektion

fra basis— til emitterområdet

2) De huller — hidrØrende fra emitteren — der i basis—

området rammer basiskontakten i stedet for basis—

kollektorovergangen

3) Strømmen (_Ico) der er omtalt ovenfor.

De to fØrste bidrag, der på fig. 2.3.ld er slået sammen til strØmmen

1—oiI, påvirker (—13) i positiv retning. Det sidste bidrag, der er for—

vindende lille i forhold til (1_olIE (medmindre drifttemperaturen er eks—

rem høj) påvirker (—13) i negativ retning. Det er qva de to første bidrag

il (—13), at man kan kontrollere den langt større strøm (—Ic).

Af fig.2.3.ld fremgår det, at kan udtrykkes som funktion af
1E

på

Ølgende måde:

‘c = OlE ÷ 1cc
(2.3.1)

enne ligning er nyttig for koblinger, hvor emitterstrØmmen er den kontrol—

erende stØrrelse. Elimineres I ved hjælp af Kirchhoffs strømlov:

E
= —(i÷ Ic) fås den alternative relation:



= -j- 13 + i-kr 1co (2.3.2)

StØrrelsen o/(1—o) kaldes B — strØmforstærkningen. IndfØres B i (2.3.2)

antager denne relation formen:

= Bl3 ÷ (1+B)1C0 (2.3.3)

Den sidste relation beskriver transistorvirkningen, når basisstrØmmen er

den kontrollerende stØrrelse.

Typiske talværdier i disse relationer er cx 0.995, dvs. B = 200.

For laveffekt—transistorer ved stuetemperatur (300°K) gælder, at I er

af stØrrelsesordenen lO9Amp, når der er tale om siliciuntransistorer, og
—6 . .10 Amp, nar der er tale om gerrsaniumtransistorer. Disse værdier er sa

små, at de som regel kan negligeres. Man må imidlertid være opmærksom på,

at
1C0

vokser meget kraftigt med temperaturen. Som tommelfingerregel an

føres ofte, at
ICO

fordobles for hver 100 temperaturstigning, uanset om

der er tale om germanium eller silicium. (I teorien udviser
‘CO en noget

stØrre temperaturafhængighed for siliciumtransistorer end for germanium—

transistorer). Denne temperaturafhængighed betyder) at der må tages hen

syn til
‘CO

for transistorer, der arbejder i nærheden af den maximalt til

ladelige temperatur (oa. 100°C for germanium og oa. 200°C for silicium).

2J Transistorens evne til at forstærke

Fig. 2.14.1 viser en simpel

transistorforstærker, som ved

hjælp af trans formere er ind—

+ skudt imellem en småsignal—
V2 vekselspændingskilde e og en

+ — 1
vekselstrØmsbelastning

— Skilletransformerne antages at

kunne tåle jævnstrØmsmagnetise—

ringen hidrØrende fra jævnstrØms—

komponenterne af henholdsvis 13

og Omsætningsforholdene væl

ges arbitrært til 1:1 og for
Fig. 2.4.1



impelheds skyld regnes transformerne for ideelle overfor signalveksel—

trøsuoene. Batteriet E1 sikrer, et emitter—basis dioden er forspændt i

.ederetningen, således at emitterhvilestrØmmen ‘Bh (e10) får en pas—

ende værdi. E2, der skal være stØrre end B1, sikrer, at kollektor—basis

lioden er forspændt i spærreretningen.

Transistorens indgangsport defineres af basis— og emitterterminalerne.

)ens udgangsport defineres af kollektor— og emitterterminalerne. Oa emit—

;eren således er fælles for indgang og udgang, siges transistoren at ar—

)ejde i fælles emitter kobling.

Analysen tager sit udgangspunkt i ligning (2.3.1). Hvis
ICO

neglige—

‘es og udtrykkes som strØmmen igennem en diode med mætningsstrØmmen I

)g diodespændingen VEB fås relationen:

= °‘E= —aI(exp(VEB/Vt)—1) _aI5exp(VEB/Vt) (2.0.1)

ivor
IC’ E

og VEB skal forstås som totale Øjebliksværdier og V repræ—

3enterer den fysiske stØrrelse kT/q ( 26 mV ved stuetemperatur, T300°K).

\f fig. 2.0.1 fremgår, at VEB = E1 e1(t). Idet e1(t) antages at være

ræsentlig mindre end V = 26 mV, kan (2.0.1) omskrives som fØlger:

= —o15.exp(E1/Vt).exp(_e1/Vt)

—oI.(1
— e1/V)

=
+ i2 (2.0.2)

Fler er i2 = (_ICh/Vt)e1 kollektorstrØmmens signalkomponent. Oenne vek—

selstrØm overfØres af transformeren til belastningen B2 og udgangsspæn—

dingen bliver derfor:

v2 = —B2i2 = B2 ‘e1 (2.0.3)

Spændingsforstærkningen Av = v2/e1 bliver:

I II It
Av = B2• = -B2’

Ch (2.0.0)

hvor det sidste understregede udtryk gælder uafhængig af, om der

er tale om en PNP eller en NPN transistor.



c

Med typiske talværdier: H2 2000 0; ij = lak fås Av —2000.1/26 =

—76.9 gange.

Bemærk at spændings forstærkningen er proportional med belastnings—

modstanden og med kollektorhvilestrØmmen, samt at udgangssignalet er i

modfase med indgangssignalet.

Transistorens indgangsimpedans rE er lig med dVBE/dIB i hvilepunk—

tet. Idet V31 _VEB og
1B —(1--oj11 fås for r3:

— 1 1 1

_____________

—

dI/dV = — Iexp(E1/V)

v v v v
(2..5)

rB er altså proportional med S og omvendt proportional med
1Ch

Med de

typiske talværdier 6=200 og lIchi = imA bliver r3 lig med 200.26/1=5200 0.

Danne impedans ses også fra signalgeneratoren.

Hvis der er tale om sinusformede signaler med e1 og v2 som amplitu—

deværdier, bliver indgangseffekten P1 = e/2rB og udgangseffekten

P2= v/2H2. Effektforstærkningen A = P2/P1 bliver derfor

= A (2.k.6)

Med de tidligere angivne og bestemte talværdier bliver A lig med
(5200/2000).(76.9)2 = ikoo gange.

Den ovenfor betragtede kobling har flere praktiske ulemper og

desuden er transistorberegningerne oversimplificerede. Det vil fØre

for vidt at kone ind på disse mangler her, idet den egentlige for—

stærkerteknik behandles ssmlet i næste del af lærebogen. UndersØgel

sen her belyser dog de fundamentale træk af transistorens evne til at

forstærke i fælles—emitter koblingen.

hvor det sidste understregede udtryk gælder uafhængig af, om

der er tale om en PNP eller e NPN transistor.



3 Transistorens karakteristikfelter

3. i Fælles—emitter koblingens karakteristikker

Transistorens elektriske egenskaber ved lave frekvenser og ved rela—

bivt store strøm— og spændingsvariationer (storsignalforhold) karakteri—

3eres ofte ved hjælp af grafiske fremstillinger af sammenhængen imellem

3trØmmene og spændingerne.

Da transistoren i langt de fleste tilfælde anvendes således, at ba—

sis—emitter terminalerne fungerer som indgang, medens kollektor—emitter

terisinalerne fungerer som udgang, dvs, i fælles—emitter kobling, knytter

de vigtigste karakteristikfelter sig til denne kobling.

Fig. 3.1.1 viser, hvorledes

man i princippet kan måle fæl—

les—emitter koblingens karakte—

ristikker. Transistoren (her

en NPN) er på indgangen tilslut

tet en ideel strØmgenerator
‘B

og på udgangen tilsluttet en

Fig. al.) ideel spændingsgenerator VcE

dvs. basisstrØmmen og kollektor—emitter spændingen er givne størrelser.

Den resulterende basis—emitter spænding VEB måles med et ideelt voltmeter

og den resulterende kollektorstrØm IlD måles med et ideelt amperemeter.

Til en komplet beskrivelse af transistoren hØrer et udgangskarakteri—

stikfelt, der angiver kollektorstrØmmen som funktion af basisstrØmmen og

kollektor—emitter spændingen:

b = yDE)

samt et indgangskarakteristikfelt, der angiver basis—emitter spændingen

som funktion af de samme stØrrelser:

VBE= g(I,
vcE

(3.1.1)

(3.1.2)

Fig. 3.1.2 viser et typisk udgangskarakteristikfelt for en NPN tran

sistor under normale driftsforhold (13>0, vcE>o). 1 er her afbildet som

funktion af VCE for en række fastholdte ækvidistante værdier af I3

8E

+1



1.

Når en positiv strØm 13 tvinges

ind i basis på en NPN transistor

forspændes den FN—overgang, hvis N—

terminal har det laveste potential,

i lederetningen, og der indstiller

sig en spænding på nogle få brøk

dele af en volt over den. For po

sitive værdier af VCE på fig. 3.1.1

er det basis—emitter overgangen der

bliver gjort ledende af I3 Er

ikke aler positiv, men også større

Fig. 3.1.2 end VBE bliver basis—kollektor

overgangen samtidig forspændt i

spærreretningen, og man har da netop de drifts forhold, der betinger den i

afsnit 2.3 beskrevne transistorvirkningt. I udgangskarakteristikfeltet ma—’

nifesterer dette sig ved, at karakteristikkerne næsten bliver vandrette og

ækvidistante, når blot VCE overstiger nogle få brøkdele af en volt. Når

dette gælder, befinder transistoren sig i sit aktive arbejdsområde, hvor I

næsten er proportional med 13 og næsten er uafhængig af VCE. I dette om

råde er transistoren i besiddelse af en stor strØmforstærkning. ForØger

man således 13 fra 0.0k til 0.10 mA, dvs, med 0.06 mA vokser samtidig

fra oa. 2 mA til oa. 6 mA (svagt afhængig af VCE), dvs, med 14 mÅ. For

strØmforstærkningen 6
= C/dIB fås da: = 14/0.06 = 66.y gange.

I afsnit 2.3 fandt transistorvirkningen i det aktive område udtryk i

relationen:

IC = 613+ (1+6)Ico (3.1.3)

Det første led er proportionalt med 13 og uafhængigt af VCE og ville der

for svare til helt vandrette og ækvidistante karakteristikker i udgangs—

karakteristikfeltet. Den svage positive hældning af de virkelige karakte—

ristikker er en andenordens effekt, der ikke tilgodeses af (3.1.3), og som

vil blive forklaret i afsnit 3.3. Det andet led viser, at b ikke bliver

eksakt nul, når 13 er nul. Denne reststrØm kan fortolkes som en lækstrØm,

Med modifikationer svarende til at der i afsnit 2.3 var

tale om en FNP transistor.



Ler løber ind i kollektoren (i er positiv for NPN tilfældet) og ud af

mitteren (da ‘B
er nul). Denne strøm kaldes sædvanligvis ICED:t

1CED = (1+6)ICD (3.1.k)

ledmindre driftstemperaturen er extrem høj er dette led — på trods af

‘aktoren (i+) — så lille, at man med den på fig. 3.1.2 anvendte enhed

‘or I ikke ville kunne skelne karakteristikken for IB=D fra abseisse—

tksen (jfr. diskussionen af
‘CD

i slutningen af afsnit 2.3).

Når IBD siges transistoren at være i afskæringsområdettt selv om

ler stadig løber den lille strøm

Betragtes området nær ordinataksen på fig. 3.1.2 er der her tale om

;å små værdier af VCE at basis—kollektor overgangen ikke længere er for—

;pændt i spærreretningen, dvs, nu er begge PN—overgangene forspændt i

eeretningen. Kollektoren vil da - samtidig med at den stadig opsamler

,lektroner, der injioeres fra emitteren — selv bernde at injicere elek—

:roner i basis, og emitteren vil — samtidig med at den stadig injioerer

lektroner i basis — selv bende at opsamle elektroner, der injioeres

ra kollektoren. Ved begge FN—overgange sker der således både en injek

:ion af elektroner til basis og en opsamling af elektroner fra basis, og

la disse strØmbidrag er modsat rettede falder både
IC

og (_IE) hastigt

asd aftagende VCE for fastholdt
1B’

Under disse forhold siges transisto—

en at være i mætningsområdet. I karakteristikfeltet manifesterer mæt—

ung sig ved at karakteristikkerne bøjer nedad og nærmer sig til hinanden.

)en store hældning af mætningskarakteristikken repræsenterer i elektrisk

ienseende en mætningsmodstand rC,sat (saturation) på nogle få ohm. Udover

le ovenfor nævnte ledningsmekanismer er de ohmske modstande i transistoren

nedbestemmende for størrelsen af r
C,sat

Betragter man området nær berndelsespunktet af karakteristikfeltet

stærk forstørrelse, fås det på fig. 3.1.3 viste billede, hvor der også

Konventionen for denne notation er, at der er tale om en strøm (I),

der lØber fra den først angivne terminal (C) til den næst angivne termi

nal (B), når den terminal der ikke er angivet (B), er afbrudt (2pen).

tt
I nogle lærebØger siges transistoren først at være i afskærings—

området, når
1C

er aftaget til
‘CD

(og ikke til
1CEQ = (14-B)ICD). For at

opnå dette må man give basis—smitter overgangen en lille forspænding i

spærreretningen.



er medtaget lidt af forløbet i

tredie og fjerde kvadrant. Det

1s 2M8 ses at karakteristikkerne ikke —

som man kunne tro fra fig. 3.1.2 —

AT
går igennem bendelsespunktet,

B når
‘B + D, men at VCE antager en

lille positiv værdi (på nogle få mil

livolt), når Ic=D. Når VCE er D

bliver
IC

negativ og numerisk lidt

mindre end I3 Dette forstås ved

betragtning af fig. 3.1.1, der vi

ser, at transistorsn kan opfattes

som en simpel parallelforbindelse

af ds to FN—overgange, når VCE er

nul. Basisstrømmen vil her dels sig imellem to FN—

overgange under indflydelse af strrelses forholdene

og doteringsforskellene. Da basis—kollektor over

gangen har det største areal og den mindste potenti—

albarriere, overtager den det meste af basisstrØm—

(VCE = 0) men,hvoraf fØlger at 1C
_IDt

Fig 3 4
Lader man VCE blive negativ, men bibeholder

1B
positiv,

bytter PN—overgangene rolle. Basis—kollektor over

gangen bliver nu forspændt i lederetningen og fungerer som “smitter”, me

dens basis—smitter overgangen bliver forspændt i spærreretningen og funge

rer som “kollektor”. Dette forklarer, at dsr også observeres “transistor—

virkning” i tredie kvadrant. At faktoren 6 hvormed multipliceres i fØr

ste kvadrant er erstattet af faktoren (i+,) i tredie kvadrant hidrører fra,

at den strøm der måles (jfr. fig. 3.1.1) er kollsktorstrØmmen i første kva—

drant, men bliver til “emitterstrØmmen” i tredie kvadrant. Det “aktive om

råde” i tredie kvadrant anvendes ikke i forstærkerteknikken, da den dertil

knyttede strømforstærkning
Ø (inverteret drift) på grund af transistor—

geometrien og doteringsforholdene tter langt mindre end strØmforstærkningen

t
Betragtningen er noget oversimplificeret, idet doteringsforholdene

også spiller en rolle for strØmdelingen.

Forskellen mellem den normale og den inverterede strØmforstærkning

belyses i afsnit A4 appendix A.

(1 + 131)AIB

0

Fig. 3.1.3



(normal drift) knyttet til fØrste kvadrant. I digitalteknikken, hvor

transistorerne kun skal skifte imellem afskåret og mættet tilstand, an

vender man i visse tilfælde inverteret drift, da man derved opnår mindre

sætningsspændingsfald, end man ville få ved normal drift.

Dette afrunder den indledende beskrivelse af udgangskarakteristikker—

Fig. 3.1.5 viser et typisk indgangs—

, , — karakteristikfelt for en NPN silicium—
BE O VCE_ lvV

VE—
transistor ved stuetemperatur. Karak—

0.6 teristikken for IO har den simpleste

—_

fortolkning. Den kan ganske enkelt op

0.4 ‘ L —
fattes som diodekarakteristikken for

I c—

0 2 —

basis—emitter overgangen, nar basis—

CE kollektor overgangen er afbrudt.

0 20 40 60 iA
Karakteristikken for Vcg=O kan op

fattes som den effektive diodekarakte—

Fig. 3.1.5 ristik, der fremkommer, når de to FN—

overgange parallelkobles (jfr. fig. 3.1.). At kurven for VCEO ligger

under kurven for IO følger af, at spændingen for fastholdt strøm ikke

behøver at være så stor for de parallelkoblede overgange som for basis—

emitter overgangen alene.

Kurverne for IO og VCE=O svarer begge til, at transistoren er i

mættet tilstand. Forøges VCE, dvs, bringes transistoren gradvis ud af

mætning, rykker karakteristikkerne først hurtigt og derpå langsommere og

langsommere opad. Kurverne for VCE=l Volt og VCE 10 Volt er repræsenta

tive for det snævre bånd af kurver, der opnås, når transistoren er i det

aktive område. Den svage afhængighed af VCE, der observeres i det aktive

område, dvs, det forhold, at der er tale om et snævert bånd af kurver og

ikke en enkelt kurve, er en andenordenseffekt, der vil blive forklaret

i afsnit 3.3. Den store ±‘orskydning opad, når transistoren går fra mættet

til aktiv tilstand hænger derimod sammen med, at emitteren for fastholdt

basisstrØm nu skal levere en langt større strøm end fØ, nemlig (i+)I3

(hvoraf beløbet B
opsamles af kollektoren). Denne større emitterstrØm

kræver en større værdi af basis—emitter spændingen.
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Indgangskarakteristikker svarende til det mættede område kan være af

betydning i digitalteknikken. I forstærkerteknikken interesserer man sig

derimod kun for indgangskarakteristikker svarende til det aktive område.

For de sidstnævnte gælder ved stuetemperatur, at strømmen stiger meget ha

stigt med spændingen i omegnen af VBE=0.6 Volt, når der er tale om silici—

umtransistorer, og i omegnen af VBEO.25 Volt, når der er tale om germani—

umtransistorer. Ved dimensionering af de—forspændingskredsløb for for—

stærkere benytter man ligefrem den tilnærmelse at erstatte indgangskarak

teristikkerne med en fælles ideel

v knækkarakteristik som vist på fig.
BE

3.1.6, hvor knækspændingen VBE(On)

sættes til 0.6 Volt for siliciumtrans—

sistorer og til 0.25 Volt for germani—

VBE(Ofl) umtransistorer ved stuetemperatur.

Betragter man området nær begyndel—

sespunktet i indgangskarakteristikfel—
B

—

____________________

tet i stærk forstørrelse, fås det på

fig. 3.1.7 viste billede.
Fig. 3.16

- Kurverne for VCEO og 10 er —

som forklaret ovenfor — ægte diodekur—

ver og passerer som sådan igennem be—

‘ndeJ.sespunktet. Kurverne for VCE1

Volt og VCE1O Volt har derimod ikke

helt form som diodekurver, idet der

kræves en vis positiv værdi af VBE for

at skal blive nul. Dette skyldes

lækstrØmmen der cirkulerer i basis—

kollektor masken så snart basis—kollek—

tor overgangen er forspændt i spærreret—

ningen (jfr. fig. 2.3.1).

En anden faktor, der ligeledes bevir

ker, at indgangskarakteristikkerne afviger noget fra den ideelle diodekurve—

form, er, at B ikke er helt konstant, men afhænger noget af strømmen. Denne

afhængighed vil blive omtalt i afsnit 3.6.

Fig. 3.1.7



3.2 Fælles—basis koblinggns karakteristikker

De ovenfor beskrevne karakteristikfelter for fælles—smitter koblingen

idgør langt det vigtigste værktØj ved grafisk dimensionering af storsig—

rnlforstærkertrin, og findes som regel angivet i transistorens datablade.

3om eksempel på andre grafiske beskrivelser betragtes i det fØlgende et

3æt karakteristikker, der egner sig bedre i tilfælde, hvor transistoren

invendes således, at emitter—basis terminalerne fungerersom indgang,

medens kollektor—basis

terminalerne fungerer som

+ udgang, dvs, i fælles—ba—

)VCB sis kobling.

En principiel måleop—

stilling til bestemmelse

Fig. 3.2.1 af fælles-basis karakteri—

stikkerne for en NPN transistor er vist på fig. 3.2.1. lidgangskarakteri—

stikkerne er definerede ved; -

= f(IE, VCB) (3.2.1)

idet I anvendes som parameter, og indgangskarakteristikkerne er define—

rede ved;

VED = g(I, VeD) (3.2.2)

idet VeD anvendes som parameter.

Ved normal drift af NPN transistoren på fig. 3.2.1 er generatorstrØm—

men I negativ og generatorspændingen Ve3 positiv. VEB bliver da negativ

og I positiv.

Fig. 3.2.2 viser et typisk udgangs—

karakteristikfelt for en NPN transistor.

Det ses at kurverne i endnu højere grad,

end tilfældet er for fælles—emitter til

fældet (jfr. fig. 3.1.2), nærmer sig til

at være vandrette og ækvidistante i fØr

ste kvadrant, men at der nu er tale om

en strØmforstærkning;o = dI0/(—dI), som

er meget nær 1, og ikke en stor strØmfor—

stærkning; B = dle/dlg som på fig. 3.1.2.

I afsnit 2.3 fandt transistorvirk—

ningen i det aktive område udtryk i rela—Fig. 3.2.2

tionen;



= °‘E ‘CO (3.2.3:

Denne ligning forklarer udseendet af karakteristikkerne i første kvadrant

med undtagelse af den meget svage positive hældning. Det sidstnævnte

skyldes en andenordenseffekt, der vil blive redegjort for i næste afsnit.

Da transistoren går i mætning for negative værdier af VOB omfatter

det aktive område her hele første kvadrant, medens mætningsforløbet ud—

spiller sig i anden og tredie kvadrant. En simpel fortolkning af mætnings—

forlØbet opnås igennem en letfattelig generalisering af (3.2.3), som ud

vider rldighedsområdet til både positive og negative værdier af VCB:

= °‘E 100(exp(—V02/Vt)—1)

Denne ligning, hvis udledning i Øvrigt findes i appendix A, udsiger, at

kollektorstrØmmen kan opfattes som en superposition af strØmmen hidrØrende

fra de elektroner, der injioeres af emitteren og opsamles af kollektoren

(første led), og den diodestrØm der løber i basis—kollektor overgangen, når

1E
er nul (andet led). I første kvadrant bliver eksponentialleddet for

svindende lille, hvorved (32.k) går over i (3.2.3). I anden og tredie

kvadrant bliver eksponentialleddet dominerende, og nu får de to strØmbi

drag modsat fortegn, da generatorstrØmmen
1E

pr definition er negativ og

er positiv for en NPN transistor. Udgangskarakteristikfeltet kan der

for (på nær den svage hældning i fØrste kvadrant) opfattes som et sæt dio—

dekurver, der vender på hovedet, og som er indbyrdes parallelforskudt i

lodret retning.

et typisk indgangskarakteristikfelt for en NPN sili—

cium transistor ved stuetemperatur.

Kurven for I =0 er atter diodekarakte—
VEB Volt C

ristikken for basis—emitter overgangen,

IEmA når kollektoren er afbrudt. Kurverne

—0.2 for VCBD Volt og VCB=lD Volt er re

præsentative for det snævre bånd af
0.4 indgangskurver, der opnås i det skti—

—06 ve område. Den svage afhængighed af

VCB har også her sin forklaring i den

—0.8 andenordenseffekt, der skal omtales i

næste afsnit. Forskydningen af kurver

ne for voksende spændingsparameter har

Fig. 3.2.3 viser

-6 -4 -2

= 0

Fig. 3.2.3



er retning ind imod abscisseaksen, medens den i fælles—emitter tilfældet

ar retning bort fra abscisseaksen (jfr. fig. 3.1.5). Også dette følger

f redegØrelsen i næste afsnit.

Den hidtil givne kvalitative redegørelse for transistorens fælles—

mitter og fælles—basis karakteristikker kan — på nær de omtalte anden—

rdenseffekter — verificeres analytisk ved hjælp af en kvantitativ stor—

ignelmodel, den såkaldte Ebers—Noll model, for transistoren. Udviklin—

en af denne model er beskrevet i appendix A og dens anvendelse til be—

egning af karakteristikfelter er beskrevet i appendix B.

I de fØlgende afsnit omtales forskellige andenordenseffekter, tempe—

aturafhængigheder og gennembrudseffekter, der har indflydelse på detal—

er i karakteristikfelterne.

.3 Basisbredde—modulation

Som det vil erindres fra fØrste del af lærebogen, hvor der gØres re—

e for FN—overgangens teori, findes der i en snæver omegn af selve den

etallurgiske FN—overgang et område, der er relativt fattigt på mobile

adningsbærere, og som derfor besidder en rumledning af “blottede” imrso—

ile ioner. Ruinladningen er positiv på N—siden og negativ på P-siden,

g de to ladninger er numerisk lige store. I rumladningszonen hersker

er derfor et stærkt elektrisk felt rettet fra N—siden imod P—siden, og

varende hertil vokser potentialet monotont igennem rmnladningszonen fra

_området til N—området (feltet er lig med gradienten af potentialet med

odsat fortegn). Udenfor ruisladnings zonen hersker der ladningsbalance,

åledes at feltet dgr er nul og potentialet konstant.

I appendix c i del I påvises det ligeledes, at bredden af ruinlad—

ingsområdet vokser med den spænding , der påtrykkes FN—overgangen i spær—

eretningen. Dette forhold får, som de fØlgende betragtninger vil vise,

ndflydelse på detaljerne i transistorens karakteristikfelter.

Betragter man en FN? transistor, der arbejder som storsignalspændings—

brstærker i det normale arbejdsområde, vil være positiv og variere

i stØrrelsesordenen 10 mV omkring hvileværdien: (oa. 600 mV for en sili—

iumtransistor og Ca. 250 mV for en germaniuantransistor). VOB vil være

egativ og vil variere adskillige volt omkring hvileværdien, der selv er



1’

på adskillige volt. VED er derfor lille og relativ konstant, medens

er stor og kraftigt varierende. Dette reflekteres også i bredden af rum

ladningszonerne, som det fremgår af fig. 3.3.1, hvor IVcB antages at

være større i tilfælde b end i til

fælde a. (At rursladningszonernes ud—

strækning i basisområdet er væsentlig

stØrre end i emitter— og kollektorom—

råderne skyldes, at basisområdet er

meget svagere doteret end emitter— og

I
I kollektorområderne). Figuren viser

• w L. også potentialfordelingen i de to til

fælde.
- P —><- N >T<

EJC
Det figuren skal illustrere er, at

bredden W af den neutrale del af basis—

(b) området aftager, når VOBI vokser.

Dette fænomen kaldes bas isbredde—modu—

lation eller Early effekten.

Når den elektriske basisbredde W af

tager, har de minoritetsladningsbærere,

emitteren injicerer, kortere vej at til—

bagelægge over basis til kollektoren, og

forsvinde ved rekombination. Resultatet er,

Fig. -3.3.1

er derfor mindre udsat for at

at strØmforstærkningenet= (—AI0/dI), der er lidt mindre end 1, nærmer sig

yderligere til 1, dvs, at et vokser svagt med VORI . Dette forhold er for

klaringen på den svage positive hældning fælles—basis koblingens udgangska—

rakteristikker besidder (jfr. fig. 3.2.2).

Hvis et ændrer sig fra 0.98 til 0.99 ændrers d10/d13 = et/(1—e) sig

fra 149 til 99. vokser derfor væsentlig stærkere end et med VOR , eller

— da er lille — med IVCE . Dette er forklaringen på den mere markante

positive hældning fælles—smitter koblingens udgengskarakteristikker besid

der (jfr. fig. 3.1.2).

Basisbredde—modulationen er også ansvarlig for indgangskarakteristik—

kernes afhængighed af kollektorspændingen. For dels at forstå dette, og

dels at forklare en række andre forhold, er det imidlertid nØdvendigt at

se nærmere på ladningsbærerkoncentrationerne i basisområdet.

EjC



.k Ladningsbærerkoncentrationerne i basisområdet

Fig. 3.U.1 viser hulkoncentrationen

p(x) og elektronkoncentrationen n(x) i

den del af basisområdet, der ligger

imellem rumladningszonerne. x0 svarer

til emitterenden og x=W til kollektor—

enden af dette område. Kurverne gælder

for en PNP transistor, der arbejder i

det normale aktive område. Kurvernes

udseende forklares successivt i det

følgende:

mange størrelsesordener . -

nNO er den maj oritetladningsbærer—

koncentration, der råder, når FN over—

gangerE har forspændingen nul. nNO er

lig med donorkoncentrationen i basis,

og
No

er den tilsvarende minoritet—

ladningsbærerkoncentration: No n/Nd.

Der er perfekt balance imellem frie og

faste ladninger i basis, når forspænding—

erne er nul.

Når der påtrykkes forspændinger forskellige fra nul, er den primære virk—

ung, at minoritetladningsbærerkoncentrationerne på randen af ruruladningezo—

ierne ændrer sig. I henhold til appendix B, del I må der for disse randkon—

:entrationer gælde:

= PNOe(vEB/vt) (3.k.1)

p(W) = PNOe(\YcB/\ït) (3.Iu.2)

Da er positiv og er negativ, og begge er numerisk mange gange

større end V, er p(0) » No
og p(W)

« io’
dvs. p(o) » p(w). Hermed er

ler gjort rede for de to yderpunkter af p(x)—kurven.

Antages det, at der med god tilnærmelse stadig er ladningsbalance i ba—

3iS, dvs, at basis med tilnærmelse er feltfri, kan hulstrØmmen igennem dette

)mråde i det væsentlige betragtes som en ren diffusionsstrøm og kan fØlgelig

skrives:

Fig. 3.4.1
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1(x) = —qAD• 7 (3j4.3

På grund af rekombinationen aftager I(x) når x vokser, men ved god tran—

sistorvirkning er dette tab kun af størrelsesordenen 1%. Heraf følger,

at dp/dx næsten er konstant og dermed, at p(x) næsten er lineær som vist

på fig.

(Forløbet af p(x) kunne være bestemt mere præcist ved direkte løs

ning af kontinuitetsligningen for basisområdet med anvendelse af randbe—

tingelserne (3.k.1) og (3.k.2). I appendix B, del I fandt man ved lØsning

af denne ligning for en PN—diode, at overskudsminoritetskoncentrationen

aftager eksponentielt med afstanden fra ruinladningszonen. Dette gælder,

når det betragtede område er af halvuendelig udstrækning. For basisområ—

det i en transistor forlØber regningerne lidt anderledes, fordi basisbred—

den er meget lille i forhold til diffusionslængden. Det er netop dette

forhold, der fører til en næsten lineær løsning, og som betinger god tran—

sistorvirkning).

Dette afrunder diskussionen af p(x). Kurven for n(x) har følgende

forklaring:

Når basisområdet modtager huller fra emitteren modtager det samtidig

elektroner fra basisterminalen. Elektronerne går dels til lØbende dækning

af elektrontabet hidrØrende fra rekombination og fra baglæns injektion til

emitteren, og dels til opbygning af en negativ rumladning, der sØger at

ophæve den positive rumladning fra de indtrængende huller. Perfekt lokal

balance ville kræve at dn/dx = dp/dx, dvs, at n(x) - på nær den lodrette

forskydning — er identisk med p(x). Denne tilstand opnås imidlertidkun med

tilnærmelse, som den fØlgende betragtning vil vise:

Den negative værdi af dn/dx må betyde, at der sker en diffusion af

elektroner imod hØjre. Da kollektoren imidlertid på grund af potential—

forholdene kun kan modtage huller, må der eksistere en mekanisme til, der

sender elektroner den anden vej, således at den resulterende elektronstrØm

i basis er nul. Denne mekanisme er et svagt elektrisk felt, der fremkom

mer ved, at elektronerne i virkeligheden fordeler sig lidt anderledes end

hullerne, dvs, således at dn/dx afviger lidt fra dp/dx. Den kompenserende

driftstrøm af elektroner er langt større end den driftstrøm af huller fel

tet også må give anledning til, da driftstrØmme jo er proportionale med



absolutte koncentrationer. Diffusionsstrømmene er derimod af samme

Ørrelsesorden, da disse er proportionale med. koncentrationsgradienter—

Heraf følger, at hulstrØmmens dif±Usionsbidrag er langt større end

ns driftsbidrag, hvilket berettiger den antagelse, der blev lagt til

und for omtalen af p(x).

Det er nu en simpel sag at forklare basisbredde—modulationens ind—

.ydelse på indgangskarakteristikkerne. I fælles—basis tilfældet tænker

n sig, at VCBI ændres fra IVCB1I til en større værdi IVCB2! , medens

iitterstrømmen holdes konstant. Basisregionens bredde W bliver da mindre,

rorimod dp/dx forbliver konstant. Af fig. 3.1.2 følger da, at p(O) bli

ver mindre, men ifølge ligning (3..1)

betyder dette, at VEB også bliver mindre.

Altså: voksende VCBI medfører for kon

stant
‘E’

at VEB aftager. Det er netop

dette forhold fig. 3.2.3 viser (med den

modifikation, at der dr er tale om en

NPN—transistor. )
x

UI I fælles—emitter tilfældet tænker man
“2 I

sig, at IV ændres fra IV til den
Fig. 3.4.2 CE CE1

større værdi IVCE2I , medens IIBI holdes

)nstant. Med IVCEI stiger også IVCBI og dermed bliver W mindre. Antages

t for simpelheds skyld, at hele basisstrømmen går til rekombination (i

virkeligheden går en lille brøkdel af den

til elektroninjektion fra basis til emit—

p(x) ter), må konstant basisstrøm være ensbe—

tydende med konstant hulmængde i basis, dvs.

p(O)1 kst. areaL med konstant areal under p(x)—kurven. Af

fig. 3J4.3 følger da, at p(O) vokser, men

ifølge ligning (3.Li.1) betyder dette, at

VEB og dermed IVBEI vokser. Altså:

0 W2 W1 Voksende IVCEI medfører for konstant II3I

Fig. 3.4.3 at IVBEI vokser, .jfr. fig. 3.1.5, der dog

gælder for NPN—tilfældet.

DiffusionsstrØmmene er dog ikke — som gradienterne — næsten

p(x)

dp — dp2

dx — dx

ige store, da D D
p n
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3.5 Gennembrudseffekter ved høje kollektorspændinger

Ved tilstrækkelig stor spærrespænding over kollektor—basis overgangen

optræder der et gennembrud, hvorved transistoren ophører med at fungere

normalt. Gennembruddet kan enten tilskrives nå—igennem effekten (reach—

through eller punch—through effect) eller lavinemultiplikationseffekten

(avalanche—multiplication effect). I det følgende forklares disse for en

PNP—transistor.

Nå—igennem effekten vedrører det forhold, at kollektor—basis over

gangens rurniadningslag på grund af basisbredde—modulationen udvider sig

så meget, at hele den neutrale basisre—

E B C gion forsvinder. Hermed forsvinder og—

W i så basispotentialplateauet, som antydet

på fig. 3.5.1, hvilket virker somom kol—

lektoren bliver kortsluttet til emitteren.

Lavinemultiplikation vedrører det for

hold, at hullerne på vej ned ad basis—kol—

lektor potentialbakken får så stor energi,
F 51ig.

“———— at de er i stand til at frigøre elektron—

hul par ved stødionisation. Disse elektron—hul par kan selv slå ny elektron—

hul par løs etc. Der opstår herved en lavine af elektroner, der fejes til

bage imod basis og af huller, der fejes

tcmA videre imod kollektoren af det stærke felt

De elektroner, der fejes ind i basis, bi—
-40 -25Q/iA(16)

drager til rekoinbinationen, hvorved basis—

=1:::ti::t:eed.

tSO j.iA vendige elektroner til basis, og
‘B

bliver
IliPi •200”A

-

-
ij da nul. Dette svarer til, at o bliver 1

eller at bliver uendelig. Gøres VCB end-
0 i i

0 -20 -40 —60 8OVCEVOIt
nu større, ina basis skaffe sig af med over-

Fig 3 5.2 flødige elektroner via basiskontakten,

hvilket betyder, at
‘B

skifter fortegn.

Fig. 3.5.2 viser lavinegennembruddets indflydelse på udgangskarakteristikkerm

for en PNP transistor i fælles—emitter kobling. Den værdi af VCE for hvilke

går imod uendelig kaldes i databladene BVCEO.t

t
Notationen står for: Break—down voltage between collector and

emitter for pen base.



Fælle s—basiskoblingens udgangskarakteri stikker udviser et ii ende

>rløb, men den kritiske spænding: BVCBO erher større, da den svarer til,

o går imod uendelig.

6 St rØmforstærkningens strømafhængi ghed

Som nævnt i afsnit 3. 3 vokser strømforstærkningerne a og B med spærre—

)ændingen over kollektor—basis overgangen på grund af basisbredde—niodula-

Lonen. o og B afhænger imidlertid også af kollektorstrØmmens størrelse.

Et trpisk forløb af B med er vist på fig. 3.6.1, hvor det bemær—

Ss, at der er anvendt logaritmisk skala på begge akser. En mængde uli—

eære mekanismer spiller ind her. I det følgende antydes de vigtigste.

o årsag til, at B aftager, når 1c går imod nul, er det i afsnit 3J1 om—

alte svage restfelt i basis. Dette felt er sammen med diffusionstilbøje—

igheden med til at hjælpe minoritetsladningsbærerne over til kollektoren,

g da feltet, som det følger af redegørelsen, må være proportionalt med

trØmmen, følger, at a og B må aftage, når strømmen går imod nul. Virk—

ingen er dog relativ svag, da driftsbidraget til strømmen under alle om—

tændigheder er lille i forhold til diffusionsbidraget.

En anden årsag til at a og B aftager, når strømmen falder, er den

ekombinatioD, der finder sted i emitter—basis overgangens rumladnings—

one. Denne rekombination er yderst ringe, da ladningsbærerne opholder

ig meget kort tid i zonen, og den har derfor hidtil været negligeret.

——

3
1000

100

10 -

0.1 10

Fig. 3.6.1

100
‘c mA
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+Ikke desto mindre er den med til at degradere ennttervirkningsgraden

der er forholdet imellem den strøm af minoritetsladningsbærere, emitteren

afgiver til basis, og den totslstrØm,emitteren modtager igennem sin ydre

terminal. Da rumladningslagets bredde og med den rekombinationens rela

tive indflydelse vokser, når forspændingen i lederetningen reduoeres, føl

ger, at emittervirkningsgraden — og med den strØmforstærkningerne — må

aftage, når strømmen falder.

Endelig vil tilstedeværelsen af overfladekrybestrØmme ligeledes

bevirke, at o og B aftager, når strømmen falder.

Som det fremgår af figuren, passerer B et fladt maximum, når strØm

men vokser. Årsagen til, at B atter aftager ved store strømme, er, at

der nu er tale om så stor injektion, at p(O) på figur 3.b.1 i stØrrelses

orden nærmer sig til nNO. n(O) bliver da mærkbart større end n11, men

dette må betyde, at den unyttige elektroninjektion fra basis til emitter

spiller en stØrre relativ rolle. Dermed aftager emittervirkningsgraden

og strØmforstærkningerne. Den her beskrevne mekanisme kaldes hØjniveau—

injektion.

3.7 Trensistorkarskteristikkernes temperaturafhængighed

En væsentlig faktor, der må tages hensyn til ved dimensioneringen

af transistorkredslØb, er temperaturafhængigheden sf karakteristikkerne.

De væsentligste mekanismer er:

a) Minoritetsladningsbærerne får højere kinetisk energi, når

temperaturen stiger. Herved unddrager de sig lettere rekom—

bination, hvilket medfører, at n og navnlig B stiger.

b) Alle diodemætningsstrØmme stiger kraftigt med temperaturen.

Som tommelfingerregel kan der regnes med en fordobling for

hver oa. 1O temperaturstigning.

o) exp(v/v) falder, da er proportional med den absolutte

temperatur.

Til illustration af a) viser fig. 3.7.1 fælles—emitter udgangskarsk—

teristikkerne for yairohilds SFS silioium transistor 2N1613 ved tre for

skellige temperaturer. (Bemærk, at basisstrØmspringene er dobbelt så

store for T = — 55°C som for T = 25°C og 100°c).

t

jvf. appendix A.
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265

05

M4nm

03 nr I

______
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2
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Ofte angiver dat abladene strØmforstærk—

ningens samtidige afhængighed af temperatur

og kollektorstrØm (den sidstnævnte afhængig

hed omtaltes i forrige afsnit). Fig. 3.7.2

viser et eks°.roel på en sådan kurveskare

(Fairehild 2N708).

For fælles—emitter koblingens indgangs—

karakteristikker er forholdene mere kornpli—

cerede, idet alle tre mekanismer her er virk

somme, men ikke påvirker karakteristikkerne

Der ses imidlertid en klar tendens, når man holder sig

Fig. 3.7.3 viser indgangskarakteristikkerrie

for 2N1613. (Bemærk, at VBEaksen er udeladt

mellem 0 og O.1 Volt). Af figuren kan aflæses,

at temperaturafhængigheden for VBF med
‘B

holdt konstant er:

dV

_______________

— 2mV/°C
0 04 0.5 06 0.7 08 dT

Boss volrage.

__________________________

Input characieristie for 0Q5 >0.5 tv/ts

Fig. 373 Dette viser sig at være en udmærket tommel

fingerregel for alle transistorer. (For PNP—transistorer erstattes VBE

ned VEEI).

Hermed afsluttes behandlingen af den bipolære transistors karakteri—

stikfelter.

CO

IS 20 10 40 50

T=2rC IoO6T=I:,c

Fig. 3.7.1

0 0 20 36 40 50

.

8r5
OV

ror

211

‘2 0 5 1020 ISO

IC
I rn.l I

Fig. 3.7.2

samme retning.

il målte data:

L104

02

(3.7.1)
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4 Småsignalmodeller for den bipolære transistor

4. i Generelle bemærkninger om storsignal— og småsignaldrift

Strømme og spændinger i lineære elektroniske forstærkerkredslØb kan

opfattes som en superposition af en konstant hvilestørrelse og en tids-

varierende signalstrrelse. For en bipolær transistor kan dette f.eks.

udtrykkes ved:

‘B = 1Bh + ‘b

IC = Ch
+ R.i.i)

VCE = V0 + voe

Disse relationer illustrerer den notation, der vil blive benyttet i

det følgende. Størrelsen på venstre side er den totale øjebliksværdi,

den første stØrrelse på højre side er hvileværdien og den sidste størrelse

er signalværdien. I afsnit ]1.5 og k.8 anvendes store bogstaver med lille

påskrift, f.eks. I Vce til at indikere signalstØrrelserne i je—notation

svarende til stationær vekselstrØmsdrift.

Ved lineær drift må transistoren til enhver tid befinde sig inden for

det normale aktive område, og signalstØrrelserne må derfor være numerisk

mindre end hvilestØrrelserne. Hvis signalamplituderne nærmer sig hvile—

værdierne i størrelse, taler man om storsignaldrift. Er de meget rslndre

end hvileværdierne, f.eks. mindst 10 gange mindre, taler man om småsignal—

drift. Ved dimensionering og analyse af storsignalkredslØb (f.eks. audio—

udgangsforstærkere) kan man betjene sig af en grafisk teknik baseret på

karakteristikfelterne eller — hvad der er knap så almindeligt — af en ana—

lytisk teknik baseret på den i appendix A beskrevne Ebers—Moll storsignal—

model, der beskriver de ulineære forbindelser imellem de totale Øjebliks—

værdier. Drejer det sig derimod om småsignalkredslØh (f.eks. indgangs—

forstærkere), beskrives transistoren altid ved hjælp af en lineariseret

kredslØbsmodel: småsignalmodellen, der alene vedrører sammenhængen imel

lem de små signalstrØmme og —spændinger i omegnen af et forud valgt hvile—

punkt.

Formålet med dette kapitel er at udvikle egnede småsignalmodeller for

bipolære transistorer. Anvendelsen af modellerne i selve forstærkerteknik—

ken er derimod henlagt til del IV.
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Der bliver gjort rede for to småsignalmodeller for fælles—emitter

koblingen:

e) Hybrid—n modellen, der redegØr for både resistive og reaktive

effekter, og som derfor er velegnet til både lave og hØje fre

kvenser. Denne model udmærker sig desuden ved at kredslØbsele—

menterne er frekvensuafhængige, har simple fysiske forklaringer

og simple afhængigheder af hvilepunkt og temperatur.

b) H—parameter modellen, der kun redegør for resistive effekter, og

derfor er uegnet ved høje frekvenser. Denne model, der er særlig

simpel at udlede fra karskteristikfelterne, var tidligere den mest

populære småsignalmodel for transistorer og er stadig den, der er

mest tilgængelig i databladene.

Endelig omtales forbindelsen imellem de to modeller.

k.2 Ladningskontrolrelationerne for en transistor i det sktive område

Det, der er den egentlige årsag til, at transistorvirkningen aftager

ved hØje frekvenser, er, at det tager en endelig tid for minoritetsladnings—

hærerne at passere basisområdet. En realistisk beskrivelse af hØjfrekvens—

egenskaberne må derfor tage sit udgangspunkt i den injicerede Øjeblikslad—

ning ssat rekombinations— og transitforholdene i basis.

I det følgende knytter fremstillingen sig til en PNP—transistor, om

hvilken det forelØbig antages, at de ohmske modstande i de tre områder

kan negligeres, og at hulladningen i ruanladningszonerne er uvæsentlig i

forhold til hulladningen i det neutrale basisområde.

qAp
Fig. k.2.1 viser ladningsbærerkoncentra—

q An

qAn(x)
tionerne i basis normerede således, at area

let af den nederste trekant repræsenterer den
Q-Q I

P injieerede hulladning:

qAWp(O) (b.2.1)

medens arealet af den øverste trekant repræsen—

qAp(x) terer den dermed balaneerende elektronladning

ci n — Q. (Fig. b.2.1 negligerer den lille lad—

_______________

ning svarende til
No’

jvf, fig. 3J4.i).

0 W
Fig. 4.2.1
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består af huller, der er på vej igennem basis fra venstre, hvor

emitteren befinder sig, imod højre, hvor kollektoren befinder sig. Antages

det, at det i middel varer sekunder at udskifte hele ladningen, kan

skrives:

= - (k.2.2)
C Tt

kaldes transittiden og er af størrelsesordenen b9 — sekunder

for høj frekvenstransistorer.

Ifølge afsnit 3.k ksn I alternativt udtrykkes som en diffusionsstrøm:

= qAD. — qAD• 12$2-L (1.2.3)

Ved anvendelse af (k.2.1) i (k.2.3) og sammenliing af resultatet med

(.2.2) fremkommer følgende relation imellem t og basisbredden:

= (k.2.k)

At T er proportional med og ikke blot med W skyldes, at dp/dxl

og dermed diffusionshastigheden selv er omvendt proportional med W.

Dernæst betragtes basisstrømmen. Denne opstår ved, at der fra basis—

terminalen afgives elektroner til basisområdet til:

a) løbende dækning af elektrontabet hidrørende fra rekombination

i basis samt injektion fra basis til emitter.

b) vedligeholdelse af den kompenserende elektronladning Q -

Det første strømbidrag repræsenterer et egentligt forbrug, og da

rekombinationen er den dominerende tabsmeksnisme, vil bidraget være propor

tionalt med arealet af den øvre trekant, d.v.s. med ØL Hvis hele lad

ningen Q på grund af rekombinationen i middel udskiftes på t sekunder,

kan det første strømbidrag skrives som Qn/Tr Qp’Tr tr kaldes

iniddelrekombinationstiden for minoritetsladningsbærere i basis. Det andet

strømbidrag opstår kun, når Q ændrer sig. I elektrisk henseende virker

det som en kapacitiv forskydningsstrøm og kan skrives som dQ/dt =— d%/dt.

For den samlede basisstrøm gælder da:



Q dQ

1Brdt
(14.2.5)

For langsomme variationer, hvor man kan se bort fra det idste led,

gælder den velkendte relation
‘B = Ic/Bs der med benyttelse aT (14.2.2)

også kan skrives
‘B =

— Q /B’r. Af dette udtryk og det fgrste led i

(14.2.5) fås fØlgende interessante fortolkning aT B:

T

B = (14.2.6)
Tt

En stor værdi af kræver således en stor værdi af T d.v.s. en

svag dotering i basis, og en lille værdi af t, d.v.s. en tynd basisregion

(jvf. 14.2.14).

Hovedrelationerne i dette afsnit er (14.2.2) og (14.2.5), der kaldes

transistorens ladningakontrolrelationer i det aktive arbejdsområde, idet

basisladningen Q ses at kontrollere både I og
1B

Disse ligninger, der

i sig selv er storsignalrelationer, men ikke desto mindre udmærker sig ved

at være lineære, danner grundlaget for udviklingen aT hybrid-n småsgioal—

modellen.

14.3 BtrØmændringerne svarende til eo lille ændring af

ForØger man fra hvileværdien til (vEBh + veb) medens

fastholdes på værdien VcBh stiger randkonoentrationen p(O), hvorimod

basisbredden forbliver konstant lig med Wh. Basisladningen Q får da en

tilvækst AQ som vist på fig. 14.3.1. Hertil må ifØlge (14.2.2) og (14.2.5)

svare strØmtilvæksterne:

qAp(x) =
— —. (14.3.1)

= - -

0ph
(Tth svarer til Wh. Tr er en materialekonstant

w for basismediet, og som sådan er den uafhængig
h

Fig. 4.3.1
af W, sålænge der er tale om lavniveauinjektion).
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For den totale ladning Q haves ifølge (.2.1) og (3.k.1):

= qAWp exp((VEBh + Veb)/Vt)

På grund af den stærkt ulineære diodekarakteristik for smitter—basis

overgangen må Vb ved lineær småsignaldrift ikke alene være lille i for

hold til VEBh men også i forhold til (26 mV ved stuetemoeratur). Under

denne forudsætning kan tilnærmes med udtrykket:

= lAWpN .exp(VEBh/V).(1 + Vb/Vt)

= ph(1 + veb/vt) = ph
+ (1.3i)

Heraf følger, at = pht”eb’
eller — idet (IL.2.2) benyttes — at

‘Ch”th

—

_______

Ligningerne (.3.1—2) antager da formen:

• ‘Ch
i = — v (1.3.6)

c V eb

• (Tth 1Ch r’c dVeb

1b + thj —-- (.3.r)

Ifølge (14.2.6) er tr/Tth lig med strømforstærkningen i hvilepunktet.

Størrelsen (— I/V), der er positiv, fordi I er negativ, kaldes

transkonduktansen g15 . IndfØres disse størrelser, antager ligningerne

den endelige form:

i = — (14.3.8)

g dv

b = — Veb —jr (14.3.9)

Da alle de indgående størrelser: g, 8 og er knyttede til det

valgte hvilepunkt, er påskriften h underforstået. Størrelsen gT har

dimension af en kapacitet. Den kaldes basisdiffusionskapaciteten.

1
For en NPN transistor defineres også som en positiv størrelse:

= ICn/Vt



.J4 Strømændringerne svarende til en lille ændring af

Ændrer man fra hvileværdien VcBh til (VCBh ÷ vb)) medens

astholdes på værdien ændres basisbredden W, hvorimod randkoncen—

:rationen p(o) forbliver konstant lig med p(O)h. Basisladningen Q får

da en tilvækst AQ som vist på fig. 4.b.1.

Den totale ladning
=

+ AQ kan i

henhold til figuren udtrykkes ved:

W + txW

= %
h

= QphCl
+ eL) (it.1.i)

Transittiden er ifølge (lt.2.k) også blevet

stØrre:

(wh + AW 2
Fig. 4.4.1 Tt = 2D = Tth(1 + (ILk.2)

p h

Den totale kollektorstrØm er ifØlge (b.2.2) lig med (— Q/rt), der

ned benyttelse af (.11.1—2) kan skrives:

_fEa. =1 (i--) (‘‘3)
C Tth 1+AW/Wh Ch Wh

l’ilvæksten i er derfor givet ved:

dWt
=

— TCh

For basisstrØmmen kan man direkte benytte udtrykket Oi.3.2), idet

t, som tidligere nævnt, er uafhængig af W. IfØlge (b.k.i) må AQ være

lig med QphAW/W. Indsættes dette, får man:

Dette kan også udledes ved omskrivning af diffusionsudtrykket for I:

= p dx =
—

p

—qAD 9-1-(i—eL)=I (i—)
h h h
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i __Pil.4±_Q i..()±)
b ‘Ur 1h

ph dt Wh

=
1C’n + 1’Uth k (.k.5)

For små ændringer er AW proportional med Vb IndfØrer man

basisbreddemodulationsfaktoren defineret ved:

= (k.k.6)

samt = (— i/v), antager ligningerne (k.k.k—5) den endelige form:

i = ng v (14.k.7)
c mcb

d— — J9’U -(vb)

der på nær et fortegnsskift for i og den fælles faktor n er identiske

med ligningerne (k.3.8—9). Også her er påskriften h på de indgående

parametre underforstået. ti kan i givet fald måles indirekte. Den er

af stØrrelsesordenen 1O — 10 for de fleste transistorer.

t.5 Hybrid—it modellen

Erstatter man i ligningerne 01.3.8—9) vb med (_Vbe) og i ligningerne

(lt.k.7—8) vb med Cv — vb), og adderer man derpå ligningerne for i

samt ligningerne for fremkommer der to lineære differentialligninger,

der udtrykker henholdsvis
b

og i som funktion af de samtidigt virkende

spændinger vbe og ve og som derfor udgør en tidsdomænebeskrivelse af

den idealiserede transistor i fælles—emitter kobling. I stationær—veksel—

strØmsymbolik (je—notation) kan disse ligninger skrives:

Ib(Jw) = + Y(W)V0 (k.5.1)

I(je) = Yf(iw)Vb + Y0(LO)V0 (k.5.2)

hvor der for de komplekse admittanser gælder:



(14.5.3)Y.(s) = (i + n)g(+ jwTt)

=
-

+ iwT) (14.5.5)

Yf(s) = (i
—

(li.5.5)

Y (s) = ng (14.5.6)
oe m

Ligningerne (14.5.1-2) kaldes toport—kortslutninEsadmittans—

relationerne. Påskrifterne er international standard. e indikerer, at

ler er tale om fælles—smitter koblingen. De Øvrige påskrifter betyder:

= input, f = forward transfer, r = reverse transfer og o = output.

Der kan tegnes adskillige ækvivalentkredslØb, hvis tsrminalstrØmms

g —spændinger tilfredsstiller (14.5.1—2). Et af disse indeholdende kun

n spændingsstyrst strØmgensrator er vist på fig. 14.5.1. Elementerne i

lette kan identificeres ved hjælp af (5.5.3—6). Man finder:

v
ce

(5.5.7)

- rs
= n( + jwgT) (5.5.8)

samt (Yf
— rs

g(1 — n(1 — — wT))g (5.5.9)

y
+ rs

ng(1 —

— jat) qg (5.5.10)

Tilnærmelserne i de to sidste udtryk beror på, at n « 1, B » 1,

og at « i i det frekvensområde, modellen gælder for. Det sidste

vil blive nærmere belyst i afsnit 5.7.

+

Fig. 4.5.1

(y. + y ) = +

le re B
g
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Den idealiserede transistor har følgelig det på fig. 14.5.2 viste

ækvivalentdiagram. Modellen

beskriver alle de fysiske pro

cesser i basis ved hjælp af

strømforstærkningen B, tran—
+

sittiden t, basisbreddemodu—

v lationsfaktoren n og trans—
ce

konduktansen g
m

En model for den virkelige
Fig. 4.5.2

transistor må også tage hen

syn til de ohmske modstande i de tre områder samt til ladningsoplagringen

i PN—overgangenes rumladningszoner. Hvad modstandene angår, kan man som

regel negligere bidragene i de højtdoterede emitter— og kollektorområder.

B
l basisområdet, der er svagt doteret, sker

der derimod et mærkbart spændings fald i strøm-

___________

banen fra den ydre basisterminal ind til den

aktive del af basisområdet imellem emitter

__________________________

og kollektor. Dette spændingsfald svarer til

en seriemodstand r som antydet på fig. 14.5.3,

Fig. 4.5.3 der viser et udsnit af en diffunderet NPN

transistor. r, der er af størrelsesordenen 50—100 Ohm for de fleste lav—

effekttransistorer, skal indføres som en seriemodstand i indgangen af mo

dellen på fig. 14.5.2.

Ladningsoplagringen i rumladningszonerne finder udtryk i en rumlad—

ningskapacitet Cjt (emitter unction capacitance) for eniitter—basis over

gangen og en tilsvarende kapacitet C for kollektor—basis overgangen.

Ci skal optræde parallelt med diffusionskapaciteten og C. skal op

træde parallelt med basisbreddeinodulationskapaciteten rrt i modellen

på fig. 14.5.2.

Disse korrektioner fører til den komplette hybrid— model vist på

fig. 14.5.14.

t

jvf, afsnit 14.1 i del I.



Påskrifterne x, s, J og o

er i overensstemmelse med nyere

amerikansk trans istorlitteratur.
+

En ældre, overvejende europæisk

v notation anvender dobbeltpå—
ce

skrifterne bb’ for x, b’e for s,

— b’c for p og ce for o.

Årsagen til at kredsløbet

kaldes hybrid—w modellen er at
r=--— C =

i 9m den afviger fra den rene r—

r0 = = konfiguration på fig. k.5.2

på grund af r

Fig. 4.4

Taleksempel:

For at få en ide om stØrrelsesordener betragtes en høj frekvenstran—

sistor med de typiske data: B = 100, = 10 sek, = 10
,

r = 100 0,

Ci = 2pF og C. = 0.5 pF. vælges til 2 mA, og antages at være

0.026 Volt svarende til stuetemperatur. Elementværdierne i hybrid—ir

modellen bliver da:

g = I/V 76.9 mA/V

=B/g 1.3k0
m —

r ung = 13 kO
0 m

r = B/ng = 1.3 MD
m

C =
mTt + Cje = 76.9 + 2 = 7&9pF

C = g r + C. = 0.0769 + 0.5 = 0.577 pF
p m t jc

rx = 100 0 (opgivet)

Taleksemplet viser, at C domineres af diffusionebidraget gT,

medens C domineres af ruinladningsbidraget 0.. Dette benyttes ofte

som rimelige tilnærmelser ved skøn af disse parametre. C1 er lille i

r3
rF___ c=
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forhold til C, men Ca indflydelse på forstærkningen ved høje frekven

ser kan meget vel være af samme størrelsesorden som Ca indflydelse.

Dette hænger sammen med, at småsignalspændingen over C er mange gange

større (ca. spændingsforstærkningen gange større) end småsignalspændingen

over C. C er således — trods sin lidenhed — en vigtig parameter. r

er en overordentlig stor modstand og kan negligeres (sættes til uendelig),

me&nindre spændingsforstærkningen er ekstrem stor, d.v.s. har en størrelse,

der er sammenlignelig med (her b3). Ved moderate spændingsforstærk—

ninger er den belastningsimpedans, der er tilsluttet transistorens udgang,

lille i forhold til r, og man kan da uden større fejl negligere r.

Diskussionen ovenfor viser, at man ved overslagsberegninger på tran—

sistorforstærkere med moderat spændingsforstærkning kan nØjes med at an—

vende den simvlificerede hybrid—s model vist på fig. k.5.5:

r5 givet (50 — 100(2)

=

CE Qmtt

C11 C1

Simplificeret hybrid-Tc model g= lchIHt

Fig. 4.5.5

I afsnit k.9 omtales det, hvorledes man ud fra de ofte sparsomme op

lysninger i databladene kan skønne hybrid—n parametrene.

b .6 Str$mforstærkningens frekvens afbængi hedj_f
—

Den hidtil betragtede strømforstærkning B er en lavfrekvensparameter,

idet den ikke tilgodeser ladningsoplagringen repræsenteret ved C og C.

Der indføres nu en mere generel strømforstærkning B’, der tager hen

syn til disse kapaciteter, og som derfor aftager fra værdien B, når fre

kvensen vokser. Den formelle definition af B’ i je-dommnet er:

— i(jw)
B

— ‘b
V = o (d.v.s. VCE = VCfb)

(b.6. i)



skal anvendes til at definere visse karakteristiske frekvenser for tran—

istoren. I denne forbindelse er det tilstrækkelig nøjagtigt at bestemme

ved hjælp af det simplificerede hybrid—7r ækvivalent, jvf, fig. )4.5.5.

fig. .6.i er udgangen kortsluttet svarende til betingelsen V = 0.

Desuden er r udeladt, da ind—
x

gangen fødes med konstant

strøm, og r følgelig ikke kan

have nogen indflydelse på ‘.

Af figuren fremgår at:

v = I /(i/r + jw(C + C )) (14.6.2)
b s s

I = g V — jwC v .6.3)
c Ifl

eraf fås:
I g —jwC

C = m (14.6,14)
I 1/r + jw(C + 0

b n

er, idet = /g, også kan skrives på formen:

i —jwC/g i —jf/f

_____________

—
2 146— i

+ j(C + C)/g — i + jflfi

For frekvenserne f1 og f2, der defineres af den sidste simplifi—

erende omskrivning, må gælde:

______

-

— 2ir6(C + c ) —

(14.6.6)
Ii ii

Indsættes talværdierne fra det typiske eksempel i sidste afsnit,

inder man: f1 = 1,514 MHz og f2 = 21000 MHz. f2 ses at være en eks—

rem høj frekvens, og som det vil fremgå af diskussionen i næste afsnit,

igger den i virkelieden langt over det frekvensområde, hybrid—s

Lodellen gælder for. Da alle de efterfølgende betragtninger således er

nderkastede betingelsen: f « f2, kan man for ‘ anvende følgende sim—

lere tilnærmelse, hvor f1 i overensstemmelse med sædvanlig praksis nu

aldes

Fig. 4.6.1
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B -

(146v)
— i + j(f/f) B — 2irB(C + c)

Fig. 14.6.2 viser strømforstærkningens stØrrelse i dE (deci—Bell):

0. = 20 log10B’ dB som funktion af log10(f/f8). Ved anvendelse af

G1dB dobbeltlogaritmisk afbild—

ning af frekvensfunktioner opnås

særligt simple asymptotiske

hældning forhold. Idet kan skrives:

/ —20dB/det

=

0. = 20 log10B

- —(og (i_)
10

— 20 log10/i+(f/f9)’ (14.6.8)

ser man, at 0. går imod den vandrette asymptote: 20 log10B, når f1f9

går imod nul, og imod den skrå asymptote 0. = 20 log10B — 20 1og10(f/f5),

når
‘B

går imod uendelig. HØjfrekvensasymptoten skærer netop lavfre—

kvensasymptoten for f/f6 = i. Ved denne frekvens er den virkelige værdi

af 0.: o.(r8) = 20 10gB — 20 log&=(20 logB — 3)dB, og
B

kaldes der

for 3 - dE grænsefrekvensen for strØmforstærkningen. HØjfrekvensasymp—

toten har en hældning på —20 dE per dekade, og den skærer abscisseaksen

i punktet f/f6 = B. Den hertil svarende frekvens: f
= 6•B

kaldes

Af (14.6.7) følger, at —

=

c) (14.6.9)

Da er produktet af lavfrekvensstrØmforstærkningen B og 3 dE bånd—

bredden f9, og da den udelukkende afhænger af transistorens egne para

metre, kaldes den gain—båndbredde produktet for strØmforstærkningen. Pro

duktet af strØmforstærkning og frekvens i ethvert punkt på høj frekvens—

asymptoten er i Øvrigt lig med

Indsættes talværdierne fra det typiske eksempel i sidste afsnit i

(14.6.9), finder man = 1514 NEs. Nu strækker hybrid—s modellens rldig—

hedsområde sig i virkeligheden kun op til f
T’3’

og i prsksis bestem

mer man derfor ved at måle frekvenskarakteristikken så langt op over

Fig. 4.&2



(her 1,51 iz), at man med sikkerhed kan lokalisere hØjfrekvensasyinp—

;oten, og derpå finder man ved ekstrapolation.

Måler man frekvenskarakteristikken for en række transistorer af sanmle

ype og for samme hvilepunkt, som antydet på fig. .6.3, finder man, at B

r en hjst individuel parameter, der meget vel kan afvige en faktor 2—3

rra t individ til et andet. udviser derimod kun en spredning af stør—

elsesordenen er derfor i modsætning til en for typen særdeles

reproducerbar paraneter, og

2Olog10If3I som sådan udgør den en af de

vigtigste oplysninger i data—

bladene for hjfrekvenstran—

sistorer.

afhænger i nogen grad

‘ f(log skala) af hvilepunktet (Ich, vcEh).

Afhængigheden af
‘Ch

kan be—

lyses ved hjælp af (k.6.9),

• Fig. 4.6.3 hvoraf man ved indførelse af:

= = C. + = Ci + IIChItt/Vt og C = C. kan udlede

relationen:

-1 = T + v Cc. + c. ) (k.6.io)
WT 2T

t je JC IChI

er således en lineær funktion af ICh1•

Eksperimentelle undersøgelser af denne sammen—

hæng fører til forløb af den på fig. k.6.14

‘Ch viste art. Afvigelsen fra linearitet for små

værdier af I1ChI hidrører fra højniveauin—
Fig. 4.6.4 . . -1

jektionseffekter. WT fremviser af disse

årsager et minimui, hvilket vil sige, at f besidder et maksimum for en

vis stor værdi af Ichi . Afhængigheden af med VCE skyldes i det væsent

lige basisbreddemodulationen, der bevirker, at = W2/2D (PNP—tilfældet)

aftager, når VCE vokser. Ifølge (.6.iO) indebærer dette, at vokser

med VCEI.
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Fig. k.6.5 viser et eksempel

på konstant fT onturez i

planen. Konturerne afspejler de

ovenfor nævnte variationer. Så

danne oplysninger er ofte til

gængelige i databladene. Som

regel er den opnåelige værdi af

T
begrænset af den dc—effekt,

transistoren kan tåle.

k.T Hybrid—ir modellens g,rldighedsområde

Hybrid—w modellen gælder kun for det aktive arbejdsområde. Dette føl

ger af den måde, den er udledt på. I frekvensmæssig henseende gælder den

fra f = 0 til f
T’3

Det vil føre for vidt at verificere den Øvre

frekvensgrænse her, men en antydning af begrænsningens natur skal dog gives:

Udledningen af ladningskontrolrelationerne:

(k.7.1)

i afsnit t.2 og den derpå baserede udledning af hybrid—ot modellen, for

udsatte, at den injicerede hulladning i basis til ethvert tidspunkt kunne

beskrives ved en tilnærmet trekantfordeling som vist på fig. 4.7.1. Der

skal følgelig gælde

dp/dc
=

dp/dx
=

eller svarende hertil: 10(t) i1(t), men

dette indebærer, at:

i (t) « i (t) (k.7.3)x B 0

Fig. 4.7.1
Da t/t = B » 1, er denne betingelse auto

matisk opfyldt for rekombinationsdelen

(_Qp/Tr) ef Tilbage bliver derfor kravet om, at forskydningsdelen

(—dQ/dt) af
‘B

også skal være lille i forhold til I, d.v.s. at betingelsen:

10

5.0

20

2 1.0

05

02

s.i
01 0510 5010 50100

1. Cotleotor corrent,
Contours cl constant f tora

2N3554 npr transistor

Fig. 4.6.5

qAp(x)

AQp

w



dQ Q

kai være opfyldt. Q, og dermed p(o) og VEB må derfor kun ændre sig

.angsomt målt med transittiden som enhed. Hvis ændringen af VEB er

n sinusspænding med vinkelfrekvensen ø = 2nf, betyder dette, at

« 1/2nt. Er dette ikke tilfældet, kan IE(t) blive væsentlig stØrre

nd I(t) svarende til det på fig. k.T.2 viste Øjebliksbillede af lad—

ningsfordelingen, hvor ændringen nu må be—
qÅp(x)

tragtes som en bØlge, der udbreder sig igen

nem basis inden for en vis tid.

Da = g/2w(C + c) =

= 1/2nrt kan betingelsen for

kvasistationære forhold i basis også ud—

Fig. 4.7.2 trykkes: f
« T’

og en nærmere undersØ—

;else viser altså, at fejlene i hybrid—w modellen bernder at blive al—

rorlige, når

4.8 h-paraineter småsignalmodellen

En alternativ småsignalmodel er baseret på de såkaldte h—paraaseter

relationer, der for fælles—emitter koblingen i jæ—domænet lyder

V h.I +h V
be ie b re ce

(k.8.i)

I =h I +h V
c fe b oe ce

Som det direkte fremgår af ligningerne, har parasietrene fØlgende

småsignalisæssige betydning:

V
be .

=
=

er indgangsimpedansen, nar udgangen er kortsluttet

b ce (d.v.s. nar VCE =

I

‘fe = Vce =
er strØmforstærkningen forlæns fra basis til kollektor,

nar udgangen er kortsluttet.
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vi
h

be
re V I. =0

ce b

I
h =c

oe —v j- =0
ce b

er spændings forstærkningen baglæns fra kollektor

til basis, når indgangen er åben (d.v.s. nr
‘B = IBh)

er udgangskonduktansen, når indgangen er åben.

Et ækvivalent kreds

løb svarende til defi—

nitionsligningerne er

vist på fig. .8.i. Ved

lave frekvenser kan ele

menterne betragtes som

værende reelle og kon

stante. ved hØje fre

kvenser bliver de der—

Det ses, at b er identisk med den hidtil anvendte strcmforstærk—
fe

ning B. Betegnelsen h står for hybrid og refererer til den blanding af

dimensioner, der er tale om (h. i 0, h i h og h i rene tal).ie oe fe re
Hybrid—parametrene må ikke forveksles med hybrid—s parametrene.

‘b h1Q
.

___

0++°—I___

hoe
Vbe hreVce hfe ‘b

-1
Vce

—0 0—

Fig. 4.8.1

imod komplicerede funktioner af j, og h—parametrene finder derfor overve

jende anvendelse ved lave frekvenser, men så er de til gengæld også prin

cipielt simple at bestemme ud fra karakteristikfelterne.

Fig. k.8.2 viser, hvorledes hfe og hoe kan bestemmes for et givet hvile—

I mA punkt H i udgangskarakteristikfeltet

6
__. ‘B 25iiA (Ich = 3,2 mÅ, VCEh = Volt og

20
‘Bh

= 15 pÅ). hfe er defineret som

___.____-.—--— 15 AlD/AIB for VCE = VCEh og kan der—

2 B
10 for findes ved aflæsning af strØmmene

5 i nabopunkterne A og B, der ligger
0

0 VVOh på en lodret linie igennem H. Man får:

Fig. 4.8.2

‘CA’CB_ (.—2.1)mÅ _2.3 —

BA BB

hoe defineres som dIC/VCE for
‘B = ‘Bh

og kan derfor findes ved hjælp af

nabopunkterne C og 0, der ligger på karakteristikken igennem hvilepunktet.



an finder:

ICO - TCC
- (3.3 - 3.1)mA -

- 0h
- VeED — VCEC — (6 — 2)Volt — k — .O5OmA/V

)ette svarer til en modstand 1/h på 20 kO. Det ses, at bestemmelsen

if hoe er behæftet med betydelig stØrre usikkerhed end bestemmelsen af

Fig. k.8.3 viser, hvorledes h. kan bestemmes for det tilsvarende

ivilepunkt på indgangskarakteristikken. h defineres som AVBE/AIB for

VCE = Ve og er derfor tangent—

hældningen i hvilepunktet på km—

rakteristikken svarende til Ve.

Af figuren fås:

h.
= 6o mV

= 2000 0. (k.8.k)
le 0.03 mÅ

Er karskteristikken, der lige

netop svarer til Ve

ikke opgivet, må man benytte den

Fig 4.8.3 kars.kteristik, for hvilken VCE lig

ger nærmest Ve. Ofte opgives

ler kun en middelkarakteristik svarende til et repræsentativt interval

or VCE i det sktive område.

hre er defineret som AVBE/AVCE for 13
= 13h

og kan i princippet be—

;temmes af indgangskarakteristikkerne, forudsat disse tilstrækkeligt klart

vis er virkningen

af basisbreddemodu
VBE mV

V = lationen.

/6 Volt Fig. .8.ka viser

4 Volt en middelindgangs—

—7[ H 2 Volt karakteristik af

den type, man sæd

vanligvis præsen—

teres for. Fig.

14 15 16 16l.LA k.8.14b viser om-

(b)
egnen af hvilepunk

tet i 10 ganges for

stØrrelse. Middel—

0 10 20 3b I8iA

V8 Volt

0.6

0.5

610

600-

590-

580-

0 10 20

(0)

Fig. 4.8.4
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kurven opløser sig nu i et bånd af kurver hver svarende til sin værdi af

VCE. Med så detaljerede oplysninger findes hre som følger:

h
= VB — VBEB 0.004 Volt

= io (4 8 5)re
-

4 Volt

I praksis er det dog meget sjældent, at den grafiske information

i databladene er god nok til bestemmelse af h
re

Ssmmenfatningsvis er den grafiske bestemmelse af h simpel og nØj

agtig; bestemmelsen af hie nogenlunde nøjagtig; bestemmelsen af he ret

unøjagtig og bestemmelsen af hre ad grafisk vej på det nærmeste umulig.

Heldigvis passer dette med parametrenes relative vigtighed i forstærker-

teknikken. Her er hf og hie aT afgØrende betydning, medens hoe og h

kan negligeres ved overslagsdimensionering, forudsat spændingsforstærk—

ningen ikke er ekstrem stor.

Fig. 4.8.5 viser et simplifi—

‘b
ceret småsignalækvivalentdiagram

+ -o + svarende til disse tilnærmelser.

hlb V

Fig. 4.8.5
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.9 Bestemmelse af hybrid—s modellen ud fra databladenes oplysninger

BC 107.108. 109, BC 147, 148,149. BC 167, 168,169

8-Groppol A B C

Typ BC1O7,147,167 80107,147,167
— I

8C108,148,168 BC1OB,148,168 BC1OB,148,168 I
I — B’dïd9,149,169 BC1O9.149i’j

2.) (1.6 blI 4,5) 4,5 (3.2 bil 8.5) 8.7 (6 bis 15) kG
5,,. 1.5 2 3 10.’

• 222 (125 bis 260) 330 (240 bis 500) 600 (450 bls 500) —

h,,, 18 (<30) 30 (< 60) 60 (. 110) S

a)

Dette afsnit ved—

rrer bestemmelsen af

hybrid—s parametrene

ud fra databladenes

oplysninger, der ofte

er h—pararneter orien—

terede.

Fig. 4.9.l viser et

uddrag af Siemens data—

blade for en række nært—

beslægtede siliciula—

transistorer af NPN—

typen. Der er kun med

taget de data, der har

relation til sm.signal—

egenskaberne.

Det bemærkes, at

Siemens anvender på,—

skrifterne lie, 12e,

21e og 22e i stedet for

henholdsvis ie, re, fe

og oe for h—paranietrene.

Fig. ).9.ia angiver

de nomine].le værdier og

toleranceintervallerne

for lavfrekvens h—para—

metrene svarende til

referencehvilepunktet

‘Ch
= 2 mA og

= 5 Volt. For disse

nominelle værdier enven—

des i det følgende den

ekstra påskrift: (2,5).

Fig. )4.9.lb—c viser

afhængigheden af de nor—

ST,o,,,ebhe.gkrnl der b’ P,,åm,l,r

88. •
,, j - f1!) 8?,, 5V

IC Ib?. IC 108 ICIO9,8C147 IC14I.
8C149,8C107,IC1O8 IC169

mA

IC 107. IC 108, IC 109
IC 147. IC 148.80149

MI? 90167. 10161. IC Ill

1)

II
I II’ I i’ 5

d)

Ke6srrnelC,., —((8?,.,)
Om,,!., 8e.,s.K,pe,,,AIC,., ((8?,.,)

80107.80108.80108
80147, 90148 IC 149
80167,90161, IC 169

Cc,,)

_______

IC 747, 48 .149

I I I’S

e)

Fig. 4.9.1 maliserede h—parametre:
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h/h(2,5) af henholdsvis I og VCE. Disse kurver anvendes til at skønne

h—parametrene for andre hvilepunkter.

Fig. k.9.ld viser som funktion af I og VCE og fig. k.9.le viser

rumladningskapaciteternes afhængighed af spændingerne over PN—overgangene,

når transistoren er strØmløs.

Ved hjælp af disse oplysninger søges nu den fuldstændige hybrid—s

model opstillet for transistoren BC1D7A i hvilepunktet:
‘Oh =

Vcfh = 10 Volt, og ved temperaturen 25°C.

Som første trin søges h—parametrene for det aktuelle hvilepunkt be

stemt ved dobbeltinterpolation i kurvebladene fig. b.9.lb-c. Først ændres

strømmen til den ønskede værdi:
‘Oh = 5 mÅ, medens spændingen fastholdes

på referenceværdien: VOEh = 5 Volt. Af b—kurvebladet fås da:

h11(5,5) = 043hiie(25)

hi2e(55) = 0.72 h12(2,5)

(4.9.1)
h2ie(55) = 1.1 h2ie(25)

h22e(55) = 2.4 h22e(25)

Dernæst ændres spændingen til den Ønskede værdi: VOEh = 10 Volt, og gør

man nu den rimelige antagelse, at spændingsafhængigheden af de normali—

serede parametre er nogenlunde den samme for referenoestrØmmen 5 mÅ som

for referencestrØinmen 2 mÅ, kan man finde de nye h—paraasetre af o—kurve—

bladet:

h11(5,10) 1.1 h11(5,5)

h12 (5,10)
= C93hi2eC55)

(4.9.2)
h2ie(51D) = 1.1 h2ie(55)

h22 (5,10) = o.y6 h22e(55)

Ved tilbagesubstitution og indsættelse af de nominelle h—parameter—

værdier for BC1O7A i hvilepunktet (2 mÅ, 5 Volt) fås de Ønskede h—para—

metre for hvilepunktet (5 mÅ, 10 Volt):



hie = h11 (5,10) = 1.1 . 0.143 2.7 b3 = 1.28 100

b = b (5,10) = 0.93 0.72 1.5
•

1.02 • 10
re 12e

(lj.9.3)

b h (5,io)= 1.1.1.1.222 =269
fe 21e

h = b (5,10) = 0.76 2.14 . 18 . _6 = 32,8 . 1D6D1
oe 22e

Af d-kurvebladet finder man for sanne hvilepunkt:
T

= 270 MHz, og

af e—kurvebladet finder man, at Cprn (basis—kollektor kapaciteten målt

ned åben emitter) for = VCE —
= 10 — 0.6 = 9.14 Volt er lig

ned 3.5 pF.

Hermed kan hybrid—n parametrene bestemmes som fØlger:

Denne parsineter beregnes direkte. Den er fysisk begrundet og ikke

behæftet med usikkerhed:

= Ich/Vt = 5 mA/26 mV
=

(14.9.14)

Bemærk, at g er proportional med

r er lig med Big. 6 er idontisk med hf altså fås:

r = hf/g = 269/0. 192
=

(14.9.5)

som er den væsentligste del af indgangsimpedansen ved lave frekven

ser, er omvendt proportional med IchI

En sammenligning af den simplifioerede hybrid—n model, fig. 14.5.5,

ved lave frekvenser, hvor der kan ses bort fra 0 og C, og den simpli—

ficerede h—pareneter model fig. 14.8.5 viser, at h. r + r , d.v.s. at
ie x ir

= b. — r (14.9.6)
x ie ii



Denne relation er dog yderst unØjagtig, da r dannes som differensen

af to næsten lige store stØrrelser. I det foreliggende tilfælde ser

man, hvor galt det kan gå, idet r ved indsætning af talværdier bliver

negativ. Dette meningsløse resultat kan hidrØre fra små fejl på h11

og h21—kurverne eller på interpolationen. Da r i virkeligheden an

tager værdier i området oa. 50 — 100 0 for laveffekt—transistorer,

gættes der her på værdien 500.

Den store usikkerhed på r er dog ikke nogen katastrofe, da denne

parsaneter, som det vil blive vist i del III, normalt kun har ringe ind

flydelse på forstærkningent.

D: r
p

En forbindelse
r

<— 1 imellem rp og h—para—

metrene kan udledes af

fig. 4.9.2, der viser

hybrid—ir modellen ved

lave frekvenser med ud—

Fig 492 gangen tilsluttet en

spændingsgenerator og

afbrudt (i småsignalmæssig henseende). Spændingen V, der

r, fremkommer ved simpel deling af E imellem r og r:

v
= r r

E (14.9.7)

Da Ib er 0, optræder V også over indgangsklemmerne, men heraf følger, at

h i henhold til sin definition må være lig med V/E, d.v.s.re
h r /(r + r ) r /r . For r finder man derfor:re iT TT 1 n

r
ikoo 6r

= = 1.02 . o—’
= ;I:,,2Z2 (14.9.8)

Ifølge fig. 14.5.14 er r ligesom r omvendt proportional med og dermed

også med bh1

t

r har dog stor indflydelse på den Øvre grænsefrekvens for for—

stærkere, der fØdes fra lavimpedansede generatorer.

med indgangen

optræder over



En forbindelse imellem r og h—parametrene kan også udledes af

fig. k.9.2 ved bestemmelse af den strøm I, generatoren E afgiver til

redslØbet. Man finder:

E E
‘cr +r +gv+ (L.9.9)

¶ u 0

Ved hjælp af (i4.9.7) samt tilnærmelsen r + r r kan dette reduceres

I = [.1.. (i + gr) +

Oa g r = = b , finder man for r
mit fe o

r
= = 1 = 76.210 0 (k.9.11)

0 b — (i + h)/r 32.8.10—6
— 270/13,7. 106

Som det fremgår af taleksemplet i afsnit k.5, er en anelse

større end ruasladningskapaciteten idet den også omfatter den kapa—

citive effekt af basisbreddemodulationen. Kapaciteten Oc fra e—kurve—

bladet er også en anelse stØrre end rumladningskapaciteten (der kan an

ses for strØmuafhængig), idet
00B0

foruden 0. også omfatter en lille

ydre spredningskapacitet imellem kollektor og basis.

Man kan derfor med nogenlunde god tilnærmelse sætte lig med

For den foreliggende spænding er lig med 3.5 pF. For 0 fås da:

0050 = 1012F (k.9.12)

I nogle datablade angives en beslægtet kapacitet:
0obo

(open—

base—output capacitance); denne kan også med god tilnærmelse sættes

lig med 0.
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0: 0
7r

findes af relationen (k.6.9). Idet det foreliggende hvile—

punkt er 270 MHz fås:

0 = (g/2nf) — C = 0192/(2ir2. 7.108)
— 3. 5.10—12

=
(14.9.13

C er tilnærmelsesvis proportional med og derfor også med

IchI• Oa r er omvendt proportional med Ichi ft4lger, at indgangs—

tidskonstanten = rC med god tilnærmelse er uafhængig af

Til slut vil det være på sin plads at sammenfatte de relationer,

der anvendes ved successiv bestemmelse af hybrid—r parametrene ud fra

h—parametrene, C000 og fT:

IbChIt’t

r =h /g
iv fe m

r hie — r (unq5jagtig)

r r/hir re (11.9.114,

r = 1/(h — (i + h )/ro oe fe 1

c
= 0000

O = (g/2fp) — 0

I den simplificerede hybrid—n model, hvor man negligerer r og r og

anvender en gættet værdi af behØver man i virkeligheden kun at kende

lIchi , hf
T

og Oco for at kunne beregne elementerne, altså kun 4n

h—parameter.

I del IV , der omhandler simple forstærkertrin, foretrækkes hybrid—w

modellen på bekostning af h—modellen til småsignalanalyse. Årsagerne

hertil er:

I’



i) Hybrid—s modellen beskriver transistoren i et stØrre

frekvensområde end h—modellen.

2) Hybrid—ir parametrene giver i modsætning til h—paremetrene

på simpel måde udtryk for hver sin fysiske effekt (diffusion,

rekombination, basisbredde—modulation, etc.) og bidrager

derfor til stØrre fysisk indsigt i kredsldbets virkemåde.

3) Hybrid—ir parametrenes afhængighed af hvilepunktet er sim—

plere at inkludere i analysen.

Hermed afstås der i del IV også fra det omfattende og håndbogs—

rægede formelapparatur, der normalt knytter sig til anvendelsen af

—pareisetre, og som er typisk for den ældre litteratur. I stedet for

ægges der vægt på simpel og instruktiv analyse fra tilfælde til til—

ælde.

Dette afrundor behandlingen af bipolære transistorer.

Felteffekttransistorer

Foruden den hidtil omtalte bipolære transistor (Bipolar Junction

‘ransistor eller forkortet: BJT), der i princippet er et strØmstyret

‘orstærkerelement, eksisterer der en anden vigtig transistortype:

‘elteffekttransistoren (Field Effect Transistor eller forkortet: FET),

Ler i princippet er et spændingsstyret (eller snarere: feltstyret)

lement, og som i forhold til den bipolære transistor udmærker sig ved

tt indgangsimpedansen er umådelig stor, hvorved styreeffekten praktisk

alt bliver nul.

Den sidstnævnte transistortype kan med hensyn til konstruktion og

rirkemåde atter deles i to undorgruppor: MDSFET’en (Metal Dxide Field

ffect Transistor) og JFET’en (Junction Field Effect Transistor). Da

1DSFET’ens teori er den simpleste at gØre rede for, behandles denne

ype fØrst.
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5.1 MOSFET’ens konstruktion og virkemåde

Fig. 5.1.1 illustrerer forskellige faser i fremstillingen af en

MOSFET.

Udgangsmaterialet er en svagt

P—type doteret siliciuinbrik, der

kaldes substratet. På overfladen

__________________

af substratet opdyrkes et tyndt lag

(1000 — 2000 Å) siliciumdioxyd,

der dels fungerer som en perfekt

elektrisk isolator og dels forhin

drer utilsigtet diffusion af uren

heder ind i substratet, se fig.5.1.la.

(b)
Siliciumdioxyden bortætses der

næst over to områder som vist på

fig. 5.1.lb, og under disse frem

stilles to kraftigt doterede N—type

områder ved inddiffusion igennem de

blottede substratflader.

(c) Til slut pådempes et metallag,

der ætses således , at de to N—områder

og det isellemliggende oxy&lag får

hver sin kontakt, der forsynes med

tilledning, og substratet forsynes

også med en kontakt, se fig. 5.1.1.c.

Det ene N—område kaldes source (kilden); det andet N—område kaldes

dram (dræn, opsamlingssted). Metalbelægningen på oxydlaget kaldes

De tilsvarende terminaler betegnes henholdsvis 5, D og 0 (jvf. E, C og

B for en bipolær transistor).

Overfladearealet af MOSFET—strukturen er Ca. 10 cm2, hvilket kun

er omkring 5% af det areal, en bipolær laveffekttransistor kræver. I

virkeligheden fremstilles de ikke 4n ad gangen men derimod i antal på

op til flere tusinde på samme chip. Dette udnyttes særligt i digitale

LSI (Large Scale Integration) kredslØb, hvor forbindelsesmønstret frem

stilles samtidigt med transistorerne.

EI/

Fig. 5.1.1



Idet gate—kontakten og substratet virker som de to plader i en

ladekondensator med det mellemliggende SiDj-lag som dielektrikum har

an tilsyneladende at gØre med et elektrisk ækvivalentdiagram som vist

på fig. 5.1.2. Da de to serieforbundne dio

der vender hver sin vej, og da der ikke er

I galvanisk forbindelse til gate—kontakten,

er dette “mkvivalentdiagraao” imidlertid al—

T. deles utilstrmkkeligt til at forklare, at
SC CD

der med passende tatrykte spmndinger kan

Fig. 5.1.2 ldbe en stor dc—strak fra 2 til S, og at

denne strdm er styret af dc—potentialet tå G.

For at forstå dette studeres frst virkningen af en voksende poten—

ialforskel mellem gate og substrat.

4+4+

‘•
rfl

,,,•• +4+4+ — E2
>

E

Jr

(b)

Fig. 5.1.3

På fig. 5.1.3 angiver plusserne huller og minusserne elektroner.

)e skraverede zoner angiver de til P2 — overgangene knyttede ruisladnings—

,mråder, der er yderst fattige på fri ladningsbmrere.

På a—figuren har både gate— og substratkontskt potentialet nul, og

la substratområdet i sig selv er neutralt (plusserne balancerer med ikke

riste minusser svarende til de faste ionladninger), er der intet verti

alt elektrisk felt igennem SiD2 dielektriket (undtagen måske fra lad—

iingsfælder på overfladen mf substratet).

På b—figuren er der en lille positiv potentialforskel imellem gate—

)g substrat-kontakt, og der eksisterer fØlgelig et nedadrettet elektrisk

relt udgående fra de positive ladninger på gate—kontakten. Dette felt

:fl
+ +4 + + + 4+4 + + +

+4+ ++ + +4+ 4+4

++ + ++ +4 + 4 + +4

+4+4+ + + + + + ÷ +

+ + + +

4+4+ +++ +++ +4

+ + + + + + + + ++ + +

+ + + + + +4 + +4 4+

t + ++ +++ + 4+ + +



vil fortrænge de positive ladningsbærere (hullerne) fra toppen at sub—

stratet,og kraftlinierne vil lande på de således blottede negative ion—

ladninger. Der opstår med andre ord under dielektriket et rumladnings—

lag, der forbinder de til S og D PN—overgangene knyttede ruinladningslag.

Der er stadigvæk ikke skabt en ledende forbindelse fra D til B.

På c—figuren er potentialforskellen gjort stØrre. Dette bevirker,dels

at hullerne trækker sig endnu længere tilbage fra overfladen, og dels

at der nu “suges” elektroner ind fra de to 11-områder, således at der

dannes en ledende 11—type kanal imellem disse umiddelbart under dielek—

triket. Indsugningsmekanismen kan også udtrykkes således, at randfeltet

fra gatekontakten vil bidrage til at reducere potentialbarriererne ind

mod de to 11—type områder, hvorved elektroner bliver i stand til at dif—

fundere ind i P—området under dielektriket.

Denne proces, at der i toppen af P—type substratet dannes en

“11—tyve” kanal, kaldes inversion. Anførselstegnene refererer til, at

der ikke er tale om en sædvanlig neutral 11—type halvleder, som den der

fremstilles ved donordotering.

Gives dram—kontakten en positiv spænding i forhold til source—

kontakten, vil elektroner via kanalen strØmme fra B til D, d.v.s. der

opstår en strØm fra dram til source. Dette er vist på fig. 5.1.ka

Ofte er source—kontakten kortslut

tet til substrat—kontskten internt

TDmA i transistoren. Source-substrat

2 overgangen har da forspændingen
Vækst. / nul, medens drain—substrat over—

I v / gangen er forspændt i spærreret—

o .
VGS ningen, d.v.s. hele den Øvre del

0 4 8 Volt af strukturen (source, dram og
b

kanal—områderne) er adskilt fra

Fig. 5.1.4 den nedre del af strukturen (sub

stratet) af et elektrisk isolerende

rumladningslag (også kaldet spærrelaget).

Varierer man V0, medens VDB holdes konstant, fås det på fig. 5.1.kb

viste forlØb af I• For værdier af V0 under 3.6 Volt (i dette eksempel)

er kanalen endnu ikke etableret, og I er derfor nul. For værdier af



over 3.6 Volt eksisterer kanalen med en tykkelse, der vokser med

1GS
og I vokser derfor også med VGS. Den spænding, for hvilken

analen lige netop forsvinder når V03 aftager (her 3.6 Volt), kaldes

oinch—off spændingen VP (pinoh—off = afsnØring).

Den ovenfor betragtede MOSFET er af N—kanal enhanoement typen. En—

ance betyder forØge eller berige. Betegnelsen refererer til, at kana—

len beriges med negative ladningsbærere, når tværfeltet fra gatepoten—

tialet vokser.

En anden ?OSPET type er vist

på fig. 5.1.5. Her skaber man ved

transistorens fremstilling en ind—

doteret N-type kanal, og der vil

derfor allerede, når V er nul

(o) lØbe en kraftig strØm:
= ‘HBH

fra D til B. Gør man VGS negativ,

fortrænges elektronerne fra den

Øvre del af kanalen, og I falder.

Pinoh—off spændingen bliver altså

b) her negativ. Denne MOSPET er af

N—kanal depletion typen. Dsplete

betyder udtynde. Betegnelsen refe

rerer til, at kanalen udtyndes, når

gatepotentialet vokser i negativ

Cc) retning. Gøres VGS positiv, fun

gerer denne transistor efter ben—

gelsespnincippet, idet kanalen da

ikke alene omfatter det indoterede

N-område men også den Øvre del af

P—substratet.

Er substrat— og source—kontakterne adskilte, kan man for begge typer

ved hjælp af en ekstra forspænding på substratkontekten til en vis grad

kontrollere V elektrisk.

G

0
Fig. 5.1.5
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5.2 Kanalprofilens udseende for små værdier æf

Fig. 5.1.14 er oversimplificeret, idet kanalen er vist med ssmme

tykkelse overalt. Dette er imidlertid kun tilfældet, hvis tværfeltet

igennem Si02—laget har samme intensitet langs hele kanalen, hvilket igen

kræver, at = 0.

Når > 0, udgØr ksnslen ikke længere et ækvipotentialområde, men
besidder et potential V(x), der vokser monotont fra værdien nul i ksna—
lens source—ende Cx = 0) til værdien i ksnalens dram—ende Cx =

og da V(x) bidrager til at reducere den lokale potentialforskel imellem

gate og kanal: v0Cx) = — V(x), aftager kanalens effektive tykkelse

med afstanden x fra source. Disse forhold er illustrerede på fig. 5.2.1,
hvor t(x) er den lokale værdi af ksnaltykkelsen, og a er afstanden fra
substratoverfladen til det neutrale område under spærrelaget. Sålænge

er lille, er a nogenlunde uafhængig af x.

Oa kanalindsnævringen

har afgØrende betydning

for Ib’s afhængighed af

V05 og V55,sØges forbin

delsen imellem t(x) og

V(x) i det følgende klar—

lagt. Herunder vil be

tingelsen “små værdier

af V55’ også blive præ—

oiseret.

Fig. 5.2.2 viser et

infinitesimalt udsnit dx

af den aktive del af

strukturen udskåret i af—

standen x fra source—Fig. 5.2.1
enden. Bredden af kana

len kaldes b, og tykkelsen af dielektriket kaldes o. For simpelheds skyld

antages det, at de frie ladningsbærere i kanalen udelukkende er elektroner

0 L



og at koncentrationen n af disse er

uafhængig af x og y. Endvidere an

tages det, at spærrelaget ikke inde

holder frie ladningsbærere . Ende

lig antages det, at a « c, hvilket

gør det tilladeligt at betragte den

•--x ÷ dx totale lad_ning dQs i kanal og spærre—

lagsudsnittet som en overfladelad—

ning knyttet til planen y 0.

Udenittet kan nu opfattes som

en pladekondensator med kapaciteten

dC = C dx/L, hvor C — den totale statiske
0 0

gate—kanal kapacitet — er givet ved:

c = cc. (F) (5.2.1)

(For Si02 er
6r

— den relative dielektricitetskonstant — lig med 12.

— vacuum—dielektricitetskonstanten — er 8.85 10
14

F/cm. For SiO
—12

2

er c c derfor 1.06 10 F/cm).
ro

Idet spændingen over dC er VGS — V(x) kan ladningen dQ skrives:

0

dQKS =
- • (v0 — V(x))dx (5.2.2)

men kan også udtrykkes som den totale rumladning:

dQ_Ks = — qNbadx — qnbt(x)djc (5.2.3)

Det første led er den bundne acceptorladning, og det andet led er den

inducerede elektronladning. Det første led kan derfor erstattes med

(_CVdx/L), hvor VP er pinch—off spændingen. Herefter følger det af

de to udtryk for dQ3, at:

t(x)
= L (V0 - - V(x)) (5.2.)

I virkeligheden ændrer koncentrationerne n og p af de frie ladnings—

bærere sig gradvist med både x og y, men man kan altid definere de

effektive tykkelser t(x) og a, således at kanal— og spærrelagstil—

nærmelsen har samme virkning i ladningsmæssig henseende som de

Fig. 2.2

virkelige koncentrationer.



Hvis kanalen skal eksistere hele vejen fra source til gate

(t(x) > 0 for 0 x SL), må der nØdvendigvis gælde V(X)rsa = V(L)

= Vos < V — V. Hetingelsen:

V < V — V2 (5.2.5)

præciserer altså, hvad der menes med “små værdier af V0s” og sikrer,

at kanalen er intakt. I afsnit (5.14) bliver der gjort rede for, hvad

der sker, når V03 bliver så stor, at denne betingelse overskrides.

5.3 I>j afhængighed af Vps_Vos når kanalen er intakt

fremkalder et drift—felt F(x) på langs i kanalen, som får elek—

tronerne til at bevæge sig fra source imod dram. Idet F(x) = —dV(x)/dx

kan driftstrØmmen igennem tværsnittet x skrives:

1(x) = - qnbt(x)p4à (5.3.1)

hvorper elektronmobiliteten. Med anvendelse af (5.2.14) fås:

- V2 - V(x))d (5.3.2)

Integration af denne ligning langs med kanalen fra x = 0 til x = L

(V(x) = 0 til V(x) = V05) giver:

=
-

Op
((V03

- VP)VDS -
V232) (5.3.3)

men da 1(x) ifølge Kirchhoffs lov må være den samme i ethvert tværsnit,
d.v.s. uafhængig af x, må 1(x) være lig med (—iv), og integralet på
venstre side kan derfor erstattes med (—10L). Heraf følger hovedrela—

tionen, der udtrykker 10 som funktion af og
Op

‘0 =
l2

((VGS —

V2)V00
—

V0s2) (5.3.14)

der forudsætter, at kanalen er intakt, d.v.s. er underkastet betingelsen:



V <V -V
OS GS P

(5.3.5)

hader man V0s gå imod V0 — Vi,, går imod en grænseværdi, der kan ud—

brykkes ved:

Ci
V02 (a) eller - .2A

(V0 — v)2 (b) (5.3.6a—b)

(Når V0s går imod V — V igennem voksende værdier, går kanaltykkelsen

i dram-enden af kanalen imod nul. At strømmen ikke samtidig går imod

iul, kan måske forekomme paradoksalt her, men en fysisk forklaring af

‘ette forhold gives i næste afsnit).

En grafisk fremstilling af forholdene vil h5ælpe på overskuelig—

heden.

I et
1D - VDS koordinatsystem

vil (5.3.14) for fastholdt VGS frem

stille en nedadvendt parabel gående

igennem berndelsespunktet og med

toppunkt i:

= — (5.3.7)

cI
Ofl 2

‘omax =
V-V 5.3.

Altså med et toppunkt, der tilfredsstiller (5.3.6b) og dermed også

(5.3.6a). Den opadvendte grænseparabel svarende til (5.3.6a) er vist

punkteret. Af parablen (5.3.14) er kun medtaget den del, der svarer

til positive værdier af V0s, og som

mA iøvrigt tilfredsstiller (5.3.5).

Hvis der ikke er nogen elektrisk for—
‘V =12VGS bindelse imellem source— og substrat—

kontakterne, kan parablen forlænges

ned i tredie kvadrant (V < 0).

Fig. 5.3.2 viser den kurveskare, der

fremkommer, når styrespændingen VGS til

lægges forskellige diskrete værdier

stØrre end Vi,. Kurverne gælder for en

transistor med

Cp/L2 = 0.25.lOiAmp/Volt2)og

= 14 Volt.

(5.3.4)

(5.3.6a)

Fig. 5.3.1

VGS Vi,, = 4V

Fig. 5.3.2
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Parabelsegmentet svarende til VGS = VP udarter til berndelsespunktet.

På trods af de mange tilnærmelser, der indgår i udledningen af

(5.3.14), viser det sig, at denne ligning på særdeles tilfredsstillende

måde beskriver MOSFET’ens opførsel for så lave værdier af V0, at kana

len er intakt.

5J4
‘D

afhængighed af VDs2VGs når kanalen er afsnØret

Udgangs— og overføringskarekteristikkerne

I området til hØjre for den

punkterede grænsekurve på fig.

5.3.1—2 er Vos > V0 — V. Dram—

enden af kanalen er da afsnØret,

og relationen (5.3.14) gælder følge

lig ikke længere. Fig. 5.14.1 vi

ser det kvalitative udseende af

kanalens form og potentialforde—

lingen fra source til dram under

disse omstændigheder.

Den kanaldannende del:

- V — V(x) af gate-substrat

potentialforskellen: VGS — V(x)

bliver nu nul i en lille afstand 6

fra dram, og kanalen er derfor af—

.1.. snret i området L — 6 < x < L.

L—6 L Der udgår da et kraftigt elektrisk

Fig. 5.4.1 felt fra dram—området ind i rum—

ladningssonen. Da acceptor—kon—

oentrationen her imidlertid er lille i forhold til den inducerede elek—

tronkoncentration i kanalen, rækker det meste af feltet igennem til spid

sen af kanalen og bevirker, at elektronerne fortsætter igennem afsnØrings—

området som en (negativ) driftstrØm: I6

StrØmmen i det intakte kanalområde: er også en (negativ) drift—

strØm og må i henhold til behandlingen i sidste afsnit kunne opfattes

som den kanalstrØm, der ville fremkomme, hvis man tænkte sig afstanden



[mellem source og dram reduceret fra L til L—6 og V3 reduceret til

— V2, d.v.s. således at den aaortede transistor lige netop er

nfsnøret. En- sådan transistors drain—strm er imidlertid givet ved

:5.3.6-b), når Linævneren erstattes med L—6, og CO i tælleren erstattes

ned C(L—6)/L.

For den virkelige transistor kræver Kirohhoffs lov, at i6 = L6

g dette i forbindelse med den foregående betragtning viser, at:

on 2
— 2L(L-6) VGS — VP 5. .1

Da det viser

sig, at str—

relsen 6 vok

ser med VDs

men hele tiden

er lille i

forhold til L

indser man, at

karakteristik—

kerne for

må fortsætte

ind i området

til hØjre for

græneekurven

som kurver med

en svag positiv

hældning, og

således at afstanden imellem dem langsomt forøges.

Et repræsentativt udgangskarskteristikfelt er vist på fig. 5.14.2a. I

området til venstre for grænsekurven siges transistoren at arbejde under

pinch—off, d.v.s. med intskt kanal. I området til højre for grænsekur—

ven siges den at arbejde over pinch—off, d.v.s. med afsnØret kanal. Fig.

5.lt.2b viser en tilsvarende overfØringskarekteristik komstrueret for

= 16 Volt. Man indser, at overfØringskarakteristikken er relativt

uafhængig af VDs når transistoren arbejder over pinch—off. OverfØrings—

karekteristikken er iØvrigt en parabelbue givet ved (5.1.1)(med den til

VDS = 16 V svarende værdi af 6).

(Q) (a)

Fig. 5.4.2
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Ofte negligerer man 6 og regner udgangskarakteristikkerne for

vandrette over pinch—off. Herved bliver også overføringskarakteristik—

ken uafhængig af VDS.

Hele den foregående redegc6relse rejser det naturlige spørgsmål:

Når b karakteriseres som en driftstrøm uanset om transistoren arbejder

under eller over pinoh—off, hvordan kan det da være, at
‘D

afhænger

stærkt af VDS i første tilfælde men kun svagt af i det andet til

fælde ?

Svaret herpå er at søge i elektronmobilitetens afhængighed af det

elektriske felt. I afsnit 2.4, del I blev i defineret som en konstant

stØrrelse, men dette gælder kun for værdier af feltstyrken F op til

ca. b3 V/cm. Over Ca. 1024 V/cm nærmer p sig til at være omvendt pro

portional med F. Disse grænser gælder for silicium.

I MOSFET’en antager F(x) = — dV(x)/dx værdier, der i kanalen lig

ger i det fØrste område, men i afsnØringsområdet — om et sådant findes —

snarere ligger i det sidste område. Heraf følger, at elektronernes

middelhastighed vn = nF’ er proportional med F i kanalen men næsten

uafhængig af F (og dermed af v05) i afsnøringsområdet.

Man kan også anskue dette på en anden måde:

Den specifikke ledningsevne af strømbanen er ø = qnp. I kanalen

er denne størrelse konstant, og kanalen opfører sig derfor som en ohmsk

modstand. I afsnøringsområdet er størrelsen snarere omvendt proportional

med F, men dette betyder, at afsnøringsområdet opfører sig som en kon—

stantstrØmgenerator (strømtætheden J er lig med F.o). OeneratorstrØmmen
er lig med den strøm, der ankommer fra kanalen, og afhænger derfor hoved

sagelig af V05.

Ganske den samme ledningsmekanisme gælder for elektrontransporten

igennem basis—kollektor rumladningssonen i en bipolær MPN transistor.

Endelig kan man drage en parallel til et vandfald, hvor strømmen ikke

afhænger ret meget af selve faldets højde men derimod snarere af tillØbs—

forholdene i den Øvre kanal.

For en N-kanal MOSFET af depletion—typen gælder tilsvarende forhold

men med den forskel, at VP her er negativ. Fig. 5.14.3 viser udgangs—



10
VGSm 1V

10

Fig. 5.4.3

karakteristikkerne samt en enkelt overføringskarakteristik for en sådan

transistor. Da der stadigvæk på den punkterede grænsekurve gælder:

VDS = VGS — VP bliver VDS = v1j i knæet på karakteristikken for

VGS = 0 Volt. OverfØringskarakteristikken er også her parabolsk men kan

nu udtrykkes på formen:

VGs2
= IDSS(1 — —) (depletion type)

hvor
‘DSS

afhænger svagt af VDS.

Ligning (5.14.1), der beskriver overføringsfunktionen for enhancement

typen, kunne i og for sig normeres på samme måde:

2
I = i(i — —) (enhancement type)

P

men her vil strØmmen i i modsætning til være en fiktiv størrelse,

jvf, fig. 5.14.14. — der i henhold til

i
notationen betyder: strØmmen fra dram til

D source ved kortslutning (short circuit) af

gaten — er for denne type en forsvindende

lille strØm ( io Amp).

I tilknytning til disse problemer ved—

rrende notation bør det nævnes, at mange

‘GS datablade anvender betegnelser som VT eller

VGST for Vi,. Heraf må navnlig den første

8

6

8
VDS=BV

0V
6

V=3V

8

i-VP

10 12
V0 Volt

-4 -2 .2
Vcst Volt

(5.14.2)

(5.14.3)

Do

i
T
IDss

VP

Fig. 5.4.4



siges at være uheldig, da den er sammenfaldende med betegnelsen for den

vigtige fysiske størrelse: kT/q.

De ovenfor omtalte MOBIl’ET—typer findes også i P—kanal version, d.v.s.

med N—type substrat. For disse har alle spændinger og strdisme ovenfor

modsat fortegn. Generelt set optager N—kanal strukturen dog mindre areal

og har bedre hfrekvensegenskaber end P—kanal strukturer, da u er oa.

2.5 gange stØrre end u. Til gengæld er N-kanal versionen lidt vanske

ligere at fremstille.

I modsætning til bipolære transistorer har indgangskarskteristikker

ingen relevans for felteffekttransistorer, da gate—strØismen er forsvin

dende lille. For en MOSFET er I en lækstrØm af stØrrelsesordenen

— iO15 mp.
G



).5. JFET’ens opbygning og virkeirjåde

Fig. 5.5.1 illustrerer

opbygningen og virkemåden

at en N—kanal JFET. (J

Junction FN—overgang).

Som det fremgår af figuren

består JFET’en i princippet

af to FN—overgange med et

fælles N—område. P-områder—

nes fælles ydre forbindelse

fungerer som gate. Den

snævre vandrette del at N—

området fungerer som kanal,

idet tykkelsen af det le

dende lag afhænger at de to

isolerende rumladningszoners

udbredelse i N—området. Da

N—området er meget svagere

doteret end P—områderne,

kan man se bort fra rumlad—

ningezonernes udbredelse i

P—områderne.

For = 0 og VDS 0,

fig. 5.5.la, er kanalen in

takt. Ændres VGS i negativ

retning svulmer rursladnings—

zonerne op, hvorved kanalen

indsnævres, og afsnørings—

spændingen VP er derfor nega

tiv for denne transistor—type.

I det naturlige styrespæn—

dingsområde: —V < VGS < 0

er PN—overgangene forspændt i

spærreretningen, og gate—

strØmmen er derfor overordent

lig lille, d.v.s. at stØr—

hvor gate—kontakten er adskilt

0 VDS

i

_

N NJ/,,7//////7z’//////////7//////////J///

P

6

o) V = VDS 0

0 VDS

LN
P

IG

0 <V <V —Vb) VP < VGS < 0; OS GS P

c)V<V <0.V >V -v
P SS ‘ OS OS P

Fig. 5.5.1

relsesordenen oa. 1O Panp. (I MOSFET’en,
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hvor 0 er kanalens konduktans
0

for VGS = ‘1D5
=

lJdgangskarakteri st ikkerne

svarende til (5.5.1) er vist på

fig. 5.5.2. De minder stærkt

om de tilsvarende karakteristik—

ker for en MOSFET, men er dog ikke

parabelbuer.

For området over pinoh—off

VOS > VGS — VP vil karakteri—

stikkerne — med en begrundelse

svarende til den, der blev givet
-VP VDS

for MOSFET’en — fortsætte imod

hØjre med en svag positiv hældning.

t
Se f.eks.: P.E. Gray and C.L. Searle: ELECTRONIC PRINCIPLES, Physics,

Models and Cirouits. sec. 10.2.2, pp 355—357. John Wiley. 1969.

fra kanalen med et høj isolerende dielektrikum, er b dog som nævnt endnu

s—6 stØrrelsesordener mindre).

Gøres V05 > 0, bevirker potentialvariationen i kanalen, at PN—

overgangenes lokale spærrespænding vokser hen langs kanalen fra source

til dram. Spærrelagene vokser da også, hvorved kanalen gradvis ind—

snævres. Fig. 5.5.lb—c viser situationen, når trensistoren arbejder

henholdsvis under og over pinoh—off.

En udledning af karakteristikfeltet for en JFET kan gennemføres

på principielt samme måde som for en MOSE’ET (jvf. afsnittene 5.3 og

men kompliceres af, at kanaltykkelsen ikke — som for MOSFET’en —

varierer lineært med kanalpotentialet V(x). (Den lokale værdi af PR—

overgangenes potentialbarriere A(x) varierer lineært med x, men bredden

af spærrelagene, der begrænser kanalen, varierer som &p(x)1/’2 for PR—

overgange med konstant dotering). Under hensmtagen til denne effekt
tkan det vises, at i omradet under pinch—off er givet ved:

= {2V05{.IV0s -V05
-IJSJ+

VDS{1
—

V5 _vDS]}
(s.s.i)

(for V > V2 og VOS < V0 - Vp).

10

-4 G0VF, (Vneg.)

Hældning G

=0

3V

4

VP

2

Fig. 5.5.2



Fig. 5.5.3

Fig. 5.5.3 viser et eksempel på de resulterende udgangskarekteri—

stikker samt en enkelt overfØringskarakteristik.

Overføringskarakteristikken for en JFET minder stærkt om overfØ—

ringskarekteristikken for en MOSFET af depletion typen (jvf, fig. 5.k.3),

men er dog ikke strengt kvadratisk som denne.

For depletion MOSFET’en er karakteristikken som tidligere nævnt

givet ved:

—I (i
VGS2

2
0 — DSS VP

5.5.

For en JFET med konstante doteringsprofiler er den derimod givet

mo = 1p55(1 -3 (i
- 2S)) (s.s.3)

hvor:

—

GV, (>0 da v<o) (5.5.U)

(Tilnærmelsen i (5.5.Li) svarer til negligering af den svage

V05—afhængighed i området over pinoh—off. Herved kan (5.5.3—14) udledes

af (5.5.1) ved grænseovergangen: V05 + V — Vp).
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Fig. 5.5J4 viser en sammen

ligning af de to teoretiske karak—

teristikker. Den lille forskel

forklarer, at man i mere kvalita

tive fremstillinger ofte ser JFET’ens

overfØringskarakteristik angivet

ved det simpleste af de to udtryk:

(5.5.2), altså tillægger den en

kvadratisk karakteristik i stedet

for en 3/2—potens karakteristik.

I praksis kan men dog ved frem

stillingen i nogen grad kontrol

lere afhængigheden ved passende

valg af doteringsprofilerne.

De skarpe knæk p JFET’ens udgangskarekteristikker for store værdier

af V06 (jvf, området 20 — 25 Volt for V03 på fig. 5.5.3) hidrrer fra,

at potentialbarriererne i dram—enden af PN—overgangene bliver så store,

at der indtræffer lavinegennenibrud, hvorved dram—strØmmen kortsluttee

ud igennem gate-kontakten. Da negative gate—spændinger bidrager til at

forhØje potentialbarrieren, knækker de nedre karekterietikker for lavere

værdier af VDS end de Øvre. Denne gennembrudseffekt eksisterer ikke i

MOSFET’en.

Den værdi af VDS for hvilken gennembruddet indtræffer, når V05 = 0

kaldes BVDQS (breek—down voltage from dram to Late with short—circuit

between gate and source). På fig. 5.5.3 er denne spænding 25 Volt.

JFET’en eksisterer også i P—kanal version. For denne har alle spæn

dinger og strØmme ovenfor modsat fortegn.

5.6 Temperaturafhængigheden af FET—karskteristikkerne

Fig. 5.6.1 viser karakteristikfeltet for en N—kanal MOSFE’I af enhance—

ment typen for tre forskellige temperaturer.t

(1—x)2(MOSFET)

(1—3x(1—1-V7))

(JFET med kst
doterin 9)

0.33

0.2 0.4 0.6 0.6 to
x = VGS/Vp

Fig. 5.5.4

tfra Gray & Searle; p. k141t.
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VDS, drain-source vultage, voits V05, drain-source voltage, voits

Fig. 5.6.1

Det ses at for fastholdt VGS falder, når temperaturen vokser. Ka—

rakteristikfeltet skrumper altså ind med voksende temperatur (i modsætning

til situationen for bipolære transistorer, hvor det svulmer op med tempera—

turen,jfr. fig. 34.1).

Årsagen til dette er, at mobiliteten af ladningsbærerne i kanalen af

tager, når temperaturen vokser. (Man kan forestille sig, at krysts.lgitret

i halvledermediet vibrerer kraftigere, hvorved den fri middelvejlængde for

de mobile ladningsbærere bliver mindre. ‘ forholder sig som T2.S.t)

For en JFET iagttages den samme afhængighed, der også finder udtryk i,

at
‘DSS

aftager, når temperaturen vokser. Her er der imidlertid endnu en

temperaturvirkning, der gør sig kraftigt gældende, idet stigende temperatur

medfØrer, at gate—kanal spærrelagene indsnævres, så kanalen udvider sig.

må da gØres mere negativ for konstant kenalstrØm, dvs. bliver større.

I omegnen af stuetemperatur aftager oa. 0.701°C, medens vok

ser med oa. 2.2 mV/°C. Den samlede virkning på overfØringskarakteristikken

er vist på fig. 5.6.2. Det interes—

sante ved figuren er, at der eksiste

rer et fælles skæringspunkt Q0 for

alle karakteristikkerne (dette kan ve—

rifioeres både teoretisk og eksperi—

mentelt). I dette punkt er 10= 10Q
altså uafhængig af temperaturen.

0

Det viser sig, at I er stØrre jo

mindre er.

Fig. 5.6.2

10
12011 r ‘ TA—55C

flEEE
fl

0 6.0 12 16 24 30
V00, drain—source voltage, voits

JHzH’JI

T1 <T2 <13 ‘DSS ( T1)

Ioss (T2)

TDSS (T3)

t
Eksperimentelt resultat for n—type Di.



71

0.1

0 V
0 0.2 0.4 0.6 0.8 10 —-

VP
2N3071

De regnemæssige konventioner for spændings—

fortegn og strmpilretninger for feltef—

fekttransistorer, der anvendes i denne læ

rebog, er definerede på fig. 5.7.1 og er

uafhængige af FED—typen.

De forskellige typer er i kredslØbsdia—

gramner karakteriserede ved symbolerne på

fig. 5.7.2 (næste side).

Kanalen er for enhancement M0SFET typerne angivet med punktering for
at tilkendegive, at der ingen kanal eksisterer for VGS = 0. Pilene angiver
retningen fra P til N—området i substrat—kanal”overgangen” for MOSFET typer

ne og i gate-kanal overgangen for JFET-typerne. Substratkontakten (også

kaldt backgaten) i MOSFET—typerne er vist kortsluttet til sourcekontakten i
henhold til normal praksis. Der eksisterer dog transistorer, hvor denne

forbindelse ikke er etableret internt.

Hvis VP —0.63V falder Q ifØlge teorien på I2—aksen (IDQ = IDSS).

I3mA -V,VoIt

0’ V
0 0.2 0.4 0.6 0.8 10

VP
2N3070

2N30

2N30

(c)Ca) (b)

Fig. 5.6.3
Fig. 5.6.3 a—b illustrerer dette for henholdsvis en lav—pinch—off P—kanal
JFET (ANELCO 2N 3071; V,= 1 V) og en hØ-pinch-off P—kanal JFET (AMELCO
2N 3070; V= 3 V). Fig. 5.6.3c viser V,’s temperaturafhængied for beg

ge transistorer.

5.7 Konventioner og symboler for de forskellige FET—typer

II —‘D
FET

IVD!

Fig. 5.71
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P-kanal
MOSFET
Enhance-

GHment type
V <0V <01 <0
GS 1DS ‘D

s S

Fig. 5.7.2

P- kanal
MOSFET
Depletion
type
VGs 0;VQS<O;ID<O

N- kanal
JFET

VGS< 0; VDS>O

>0

P- kanal
J F ET
VGS>O;VDS< 0

0

5.8 Felteffekttransistorens dynamiske forhold

G

ç N-kanal ç N-kanal
MOSFET I MOSFET
Enhance

- G
°—

J Depletion G
ment type H type

VGS>O;VDS>O,ID>O VGs0;VDS>0jID>O

S 5 s

Hidtil er der redegjort for drainstrømmens afhængighed af de påtryk—

te spændinger, når disse varierer så langsomt, at der kan ses bort fra

kapacitive effekter samt transittidsfænomener.

Når der er tale om hurtigt varierende spændinger må analysen modi—

ficeres således, at disse dynamiske forhold tilgodeses i rimeligt omfang.

De kapacitive effekter, der bevirker, at der må påregnes en vis gate—

forskydningsstrØrn ved hØje frekvenser, er sØgt anskueliggjorte på fig.

5.8.1, der viser en heuristisk storsignalmodel for en felteffekttransistor

D
gældende for det normale arbejds—

Cdg T omrade over pinch—off. Kanalen er

Afsnørings—
antydet som en konduktans, hvis le

f(V6s) omrade kale værdi aftager fra source imod

._ dram. AfsnØringsområdet er vist som

en ulineært spændingsstyret strØmge—

c nerator (jfr. udtrykkene 5.4.2—3 for

I MOSFE’P tilfældene og udtrykket 5.5.3

L for JFT tilfældet).

Fig. 5.8.1
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Imellem gate og kanal eksisterer der fordelte kapaciteter, hvis sam

lede virkning med god tilnærmelse kan ækvivaleres med virkningen af en

effektiv kapacitet Cg5 imellem gate og source. Tilnærmelsen berettiges

af, at spændingsfaldet langs med kanalen er lille i forhold til VDS (jfr.
V(x)—kurven på fig. 5it.1).

Den svagere elektriske kobling imellem gate og dram (jfr. feltbille—

det på fig. 5.i4.1) er repræsenteret ved en mindre kapacitet Cgd Cg5 og

Cgd forårsager en kapacitiv gatestrØm, når henholdsvis V03 og VGD varierer.

Den dominerende dynamiske indgangskapacitet C5 er simpel at bestemme

for en MDSFET af enhancement typen. Da kanalens udseende og potentialfor—

deling ikke ændres ret meget i området over pinch—off (fordi 6 « L på fig.

5.k.1), kan man uden stØrre fejl basere udledelsen af Cg5 på den antagelse,

at transistoren lige netop er afsnØret (dvs. 6=D og V0 V0— v2). Betrag

tes strukturudsnittet på fig. 5.2.2 igen, må den ladning, der befinder sig

på gateudsnittet, kunne skrives:

c
dQc

= 2.
(VGS_ V(xfldx (5.8.1)

(jfr. udtrykket (5.2.2) for den lige så store men negative ladning dQ.

på den modsatte “plade”).

Den totale gateiadning må følgelig være:

C L
= V(x))dx (5.8.2)

En evaluering af dette integral kræver kendskab til potentialforde—

lingen V(x). Med dette for Øje lØses ligning (5.3.3) med hensyn til

= —1(x), idet den Øvre grænse L i integralet erstattes med x. Dette

giver:

= ((v— v)v(x) — V(x)2) (5.8.3)



Sammenholdes (5.8.3) med (5.3.6b), der også udtrykker
‘D’

når transisto—

ren lige netop er afsnøret, fremkommer følgende andengradsligning for

V(x):

V(x)2
— 2(VGS_ V)V(x) + (VGS_ v)2 = 0

der har den ægte rod:

V(x) = (V0s- Vp)(1V1_x/L)

(5.8.)

= VDS(1/1x/L)

((+) kan forkastes, da løsningen

V(L)=V05). Potentialfordelingen

skal opfylde betingelserne: V(o)=0 og

er vist på fig. 5.8.2. At dV(x)/dx

vokser med x passer med, at kanalens

lokale konduktans aftager med x.

Ved indsætning i (5.8.2) af det

første udtryk for V(x) fås:

CV
L

= OLP f(1_/1_x/L)dx

cv
L

+ j /1x/L dx

Den dynamiske gate—source kapacitet
gs

Af (5.8.7) følger, at

c =?_c
gs 3 0

C defineres som dQG/dVGS.

(5.8.9)

At Cgs er mindre end C0 hænger fysisk set sammen med, at ladningsfor—

delingen knyttet til den statiske kapacitet C0 er homogen (VDSO; kon

stant kanalprofil), medens ladningsfordelingen knyttet til C5 er in—

homogen (V0s 0; tilspidset kanalprofil).

(5.8.5)

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1.0

Fig. 5.8.2

eller:

!Dv +*CVGS0 3 oP

(5.8.6)

(5.8.7)
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Ved sammenligning af (5.3.6b) og (5.k.2) finder man, at

= CpV/2L. (5.8.9) kan derfor omskrives til

0gs (5.8.10)

For samme transistortype er der ofte stor spredning på de opgivne

parametre og V. Ligning (5.8.10) viser, at Cg5 er proportional

med og omvendt proportional med Vj . Typiske værdier af 0g5 er

2—20 pF.

Kapaciteten Cgd repræsenterer den del af det elektriske felt, dsr

udgår fra drainområdet, passerer igennem afsnØringszonen og dielektri—

ket, og ender på gatekontakten. En bestemmelse af Cd er kompliceret

og skal ikke forsøges her. Cgd er lille i forhold til Cg5• Typiske

værdier er 0.1—1 pF.

For JFET’en gælder lignende forhold, men da ‘dielektriket” her be

står af rumladningszonerne knyttede til gate—kanal PN—overgangene, og

da tykkelsen af disse soner afhænger af potentialbarrierehøjden, bliver

Cg5 og 0gd for denne transistortype spændingsafhængige kapaciteter, En

nærmere redegØrelse er kompliceret og falder udenfor rammerne af denne

tekst.

I den ovenfor givne udledning af Cg5 ar det stiltiende forudsat,

at man kan benytte de statiske udtryk for 10. Dette er naturligvis kun

en rimelig tilnærmelse, når frekvensen er så lav at:

a) I hidrØrende fra Cg5 og Cgd stadig er

meget lille i forhold til I

b) Periodetiden er meget stor i forhold

til transittiden for de fri ladnings—

bærere i kanalen. (r er af stØrrel

sesordenen 10 sek for de fleste felt—

effekttransistorer)

I de frekvensområder, der er af interesse for forstærkertrin med

felteffekttransistorer, viser det sig, at begge disse betingelser er op—

fyldt, og det vil derfor være af ringe interesse at drive undersØgelsen

af de dynamiske forhold videre end her.



59 Småsignalmodeller for felteffekttransistorer

Der udvikles fØrst en sriiåsignalmodel gældende for langsomme varia

tioner, hvor de kapacitive effekter kan negligeres. Det antages endvi

dere, at felteffekttransistoren befinder sig i det normale arbejdsområ

de over pinch—off, hvor udgangskarakteristikkerne er næsten vandrette.

Under disse omstændigheder er og for gælder følgende over—

fØringsrelationer for de forskellige typer:

MOSFEI?. Depletion—typen (jfr. ligning (5.k.2) og fig. 5.i.3)

V 2
GS ( 9 i)

D — DSS’ DS’ VP

MOSFET. hhancement—typen (jfr. ligning (5.1.3) og fig. 5.4.2)

V 2
/ [ GS ( 2)

D DO’DS’ L v

JFET-typen (med konstante doteringsprofiler) (jfr. ligning (5.5.3)

og fig. 5.5.3)

= IDSS(VDS) -

Vs
(1

- 2,S)]
(5..3)

hvor afhængigheden af VDS er svag og knyttet til paranieteren
‘DSS

eller

‘Do (disse størrelser vokser svagt med VDS).

Generelt gælder altså:

= f(VDS,VGS)

hvor f defineres af de ovenstående udtryk, og de indgående størrelser

er totale Øjebliksværdier.

Ved småsignaldrift kan de totale Øjebliksværdier oplØses i en kon

stant hvilestØrrelse og en tidsvarierende småsignalstØrz-else, f.eks.

ID(t) = 1Dh + id(t) (IidI«IDh) (s..s)
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og småsignalmodellen udtrykker da forbindelsen imellem småsignalstØr—

relserne på indgange— og udgangssiden aT transistoren svarende til et

forud valgt hvilepunkt.

Af (5.9.) fØlger at

1Dh ‘d = f((VDSh+ vdS),(VGsh+ vgs)) (5.9.6)

der — hvis ændringerne er tilstrækkeligt små — kan tilnærmes med de

fØrste to led aT en Taylorudvikling omkring hvilepunktet:

‘Dh’ ‘d =
+ h

Vgs
+ avDS hds

.9.7)

(af/3vGS)h kaldes transkonduktansen og (af/VDS)h kaldes udgangs—

konduktansen . Idet
1Dh = h kan fjernes fås da den rene lineære

småsignalrelation

= m’’gs + gv (5.9.8)

og desuden gælder:

= 0

Ligningerne (5.9.8—9) definerer den på fig. 5.9.1 viste småsignalmodel.

=O—. Hovedparameteren i modellen er

+ 0— 0 + transkonduktansen Ved dif—

ferentiation aT udtrykkene
Vgs gmvgs (j) g VdS

(5.9.1—3) findes:

- 0-

Fig. 5.9.1

MOSFET depletion-typen

21DSS VGSh
=

—

(i
— —v—— (5.9.10)

der er positiv, da og V altid har modsat fortegn, og (1_VGSh/Vp)
altid er positiv på den parabelgren, der beskriver overfØringskarakte—

ristikken. (Med altid menes: uanset om det drejer sig om en N—kanal

eller en P—kanal transistor).
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MOSFE’T enhano ement—typen

21 V
= — —P2. (i — -) (5.9.11)

P P

der er positiv, da og VP altid har samme fortegn, og (1_VGsh/Vp)

altid er negativ på den parabeigren, der beskriver overføringskarakte—

ristikken.

JFET-typen

=
-

(i (5.9.12)

der er positiv, da og V altid har modsat fortegn og (i—

altid er positiv.

For de to fØrste typer afhænger altså lineært af Vooh. Da

for disse typer imidlertid også kan skrives på den alternative form:

= yvy VIDhIDOS jfr. (5.9.10) (5.9.13)

g
= rr VIDhID jfr. (5.9.11) (5.9.1k)

ser man, at hvilepunkteafhængigheden også kunne karakteriseres som en

proportionalitet imellem og Æ3Ç. (Til sammenligning hermed udviste

den bipolære transistor direkte proportionalitet imellem og i).

For JFET typen er tilsvarende omskrivninger ikke mulige. Her kan

faktoren (_31D30/Vp) dog genkendes som kanalens konduktans G, når

VGSVDSO (jfr. afsnit 5.5):

= (i jfr. (5.9.12) (5.9.15)

For en MOSFET af depletion—typen findes ved differentiation af

(5.9.1) med hensyn til



dIDSS VGSh 2
‘Dh dIDSS

i
V I dVBS h P DSS DB h

Ifølge (5.1.1) er
‘DSS

= V/(2L(L—6)), hvor Vaftiængigheden gemmer
sig i størrelsen — afsnØringsområdets længde. Oa denne afhængighed
er kompliceret, og da alligevel er en lille konduktans, der ofte
negligeres, kan det ikke betale sig at fØre udledningen længere. Det
bemærkes dog, at ifølge (5.9.16) er proportional med

‘Dh Tilsva—

rende forhold gælder for de andre

typer. og kan bestemmes til—

1D nærmet ved hjælp af udgangskarakte

A v ristikfeltet. Med relation til fig.GSA

— /‘]H 5.9.2 gælder:

‘DB — 1DC
vDSD DSC

om hurtige variationer, må man tage hensyn til de

der i det væsentlige finder udtryk i en kapacitiv

gatestrøm. Af udrednin—

gen i afsnit 5.8 fremgår4— d
+ at man blot behØver at

supplere småsignalmodel

len med de dynamiskë ka—
ds

paciteter C og Cgs gd
-

-

— Den resulterende model

er vist på fig. 5.9.3.

Fig. 593 Modellens rldi&edsom

råde er underkastet de
samme restriktioner som nævnt i slutningen af afsnit 5.8.

Cg5 og Cgd kan bestemmes ved måling. Først måler man udgangskapa
citeten med indgangen småsignalmæssigt kortsluttet. Denne kapacitet kal
des C5 og må ifølge fig. 5.9.3 være identisk med Cgd Derpå måler man
indgangskapaciteten med udgangen sm&signalmæssigt kortsluttet. Denne ka
pacitet kaldes C55 og må ifølge fig. 5.9.3 være identisk med Cgs+ Cgd•
Heraf følger at C = C. — Cgs iSS rss

(5.9. 16)

‘DA — ‘DB

VGSB

Fig. 5.9.2

Når der er tale

kapacitive effekter,

+

(5.9. i)

(5.9. 18)

Vgs

ç,

J Cgd

T
Cgs 9gmvg5

0
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Sluttelig skal det nævnes, at de ohmske modstande i dram- og

sourceområderne samt de ydre spredningskapaoiteter imellem termina—

lerne sommetider kan spille en ‘ris rolle ved hØje frekvenser.

Dette afrunder behandlingen af felteffekttransistorer.
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Appendix A

EBERS—MOLL storsignalmodellerne for den bipolære transistor

Der skal her udvikles en analytisk beskrivelse af den bipolære tran
sistor i form af et sæt ligninger og en dertil svarende model, der gør
det muligt at bestemme transistorens strØmme

‘I’ IC
og 13 for vilkårlige

værdier af terminalspændingerne VEB og VCB.

Under udviklingen af modellen forudsættes det, at spændingerne og
strØmmene varierer så langsomt, at man kan se bort fra kapacitive effek
ter, og endvidere negligeres resistive effekter i transistoren. Disse
restriktioner fjernes dog i sidste del af behandlingen. Ebers—Moll mo
dellen tager ikke hensyn til basisbreddemodulation samt visse andre an—
denordenseffekter.

Al Grundlæggende definitioner og konventioner

Da der i litteraturen om ovennævnte emne råder en betydelig fortegns—
forvirring, vil det indledningsvis være på sin plads at præcisere de nØg—
ledefinitioner, der bestemmer fortegnene i den foreliggende fremstilling.
Disse definitioner medfØrer, at ligningerne bliver formelt ens for PNP og
for NPN—tilfældene.

Fra del I erindres det, at strØmmen igennem en halvlederdiode, se
fig. A 1.1 kan skrives:

= 15(exp(V0/Vt)—l) (Al.l)

____________

hvor VD og
1D

begge enten er positive samtidigt eller

negative samtidigt. I den første tilstand siges dio—
+ — den at være forspændt i lederetningen, og i den anden

Fi9. .4 tilstand siges den at være forspændt i spærreretnin—

gen. I er en positiv stØrrelse, der kaldes diodens
mætningsstrØm. Når dioden er forspændt kraftigt i spærreretningen VD <

og V31»Vt er 13 Denne værdi af
1D

kaldes også diodens spærrestrØm.

I bipolære transistorer er der tale om to serieforbundne dioder, der
i PNF—tilfældet har lederetning imod hinanden, og i NPN—tilfældet har lede—
retning bort fra hinanden. Diodespændingen (jfr. fig. A 1.1) for emitter—
basis dioden kaldes VDE, og diodespændingen for kollektor—basis dioden kal
des VDC. Idet der ses bort fra ohmske spændingsfald i transistoren med—



grer dette de på fig. A1.2 viste forbindelser imellem diodespændingerne

ig terzninalspændingerne VEB og V

VDE = VEG: Voc = VCB

+ VEG — Vc6

b) NPN—titfæjdet:

VDE — VBE. V0c _Vcs

(b)

Fig. A 1.2

1Es
er den lille emitterstrØm,

des kraftigt i spærreretningen

CB
Det, man skal lægge mærke til, er,

at diodespændingerne (der er positive,

når P-terminalen har hØjere potential end

N—terminelen) er lig med de tilsvarende

transistorterminalspændinger i PNP—tilfæl—

det, men lig med minus disse i NPN—tilfæl—

det.

Ved at operere med diodespændinger i

stedet for transistorterminalspændinger

opnår man, at de ligninger, der skal op

stilles for PNP og for NPN—tilfældene

bliver formelt identiske.

I g version af ligningerne optræder

der to strØmfaktorer:
‘EB

og og i en

anden version af ligningerne, som også

vil blive udledt, optræder to andre strØm—

faktorer
1ED og

1CD
Disse strømme er i

denne fremstilling terminalstrØmme, der

defineres ved de på fig. A1.3 anviste må

linger, hvor der ikke skelnes imellem, om

transistoren er af NPN eller af PNP—typen.

der eksisterer, når emitterdioden forspæn—

og kollektordioden kortsluttes. (I PNP til

_______________

fældet er ‘EB
derfor lig med

minus mætnings strØmmen for

emitterdioden, når kollektor—

dioden er kortsluttet, medens

den i NPN tilfældet er lig med

plus denne mætningsstrØm).

(b) Tilsvarende gælder for I.

1ED
og 1CD

har lignende

fortolkninger. Forskellen er

blot, at nu er den modsatte

diode ikke kortsluttet, men

afbrudt. At det sidste kan

+ VEG — Vc8 +

Q) PNP—tilfældet:

+

El I I IC

(a)

V <0,DC

(c) Fig. A 1.3 (d)



medfØre en forskel imellem
1E0

og
1E0 (Ics og Ico) beror på den meget

lille basisbredde og den heraf fØlgende nærvirkning imellem emitter og

kollektordioden.

Det indses, at de fire strømme
1E0

og er negative stør

relser i PNP—tilfældet og positive stØrrelser i NPN—tilfældet.

A2 De spændingsstyrede EBERS—MOLL relationer

Fig. A2.1 viser en transistor (PNP eller NPN)

med en vilkårlig diodespænding VDE (positiv eller

negativ) virkende over emitterdioden og med en

kortslutning placeret over kollektordioden. De

terminalstrØmme, der opstår under disse omstæn

digheder, kaldes F—strØmmenet(F = forward), og

betegnes med
1ER’ 1BF

samt
1CF

‘EF
er en diodestrØm, der må kunne udtrykkes ved:

‘EF
= —I5(exp(V0/Vt)—1) (A2.i)

Da emitteren er meget kraftigere doteret end basis, består langt den

overvejende del af af de ladningsbærere, der injiceres i basisområdet

fra emitteren, og som vil være minoritetsladningsbærere i basis. I hid

rører fra de minoritetsladningsbærere, der overlever transporten igennem

basis fra emitter til kollektor. (Kollektordioden bidrager ikke i sig selv

til strØmmen, da den er kortsluttet). StØrrelsen af er proportional

med og lidt mindre end
1ER•

I og I. har modsatte fortegn. I kan der

for udtrykkes ved:

1CF
=

°F1Er (A2.2)

hvor
°F

er positiv og en lille smule mindre end i (typiske værdier er

0.98—0.998).

BasiestrØmmen I dækker tabet af majoritetsladningsbærere i basis

hidrØrende fra rekombination og fra baglænsinjektion (dvs, injektion fra

basis til emitter). IfØlge Kirchhoffs strØmlov må der gælde:

1BF = i) = -(1—ctF)IEF (A2.3)

t

VD E

Fig. A 2.1

I dette afsnit anvendes index F(forward) i stedet for N(normal)

og B(reverse) i stedet for I(inverteret) jfr. afsnit 3 p. 13—lk.

Begge notationer er almindeligt anvendte.



Fig. 12.2 svarer til fig. 12.1, idet de to dio

der blot har byttet rolle. Terminalstrømmene kal

des nu R—strømmene (B = reverse) og betegnes med

EB’ ‘BR
og I fuldstændig analogi med oven

stående gælder der:

1CR =
(12.lt)

Fig. A 2.2 1ER = °B1CR
(12.5)

1BR = _(1_c*R)ICR (12.6)

På grund af geometriske og doteringsmæssige forhold, der skal omtales

3enere, er < °r Typiske værdier for n er 0.5—0.8.

Selv om de her definerede strØmme er ulineære funktioner af diodespæn—

ungerne, er de dog indbyrdes lineært forbundne, og det er derfor tillade—

Ligt at anvende superpositionsprinoippet på tilsvarende terminalstrømme fra

P— og B—tilfældene. Resultatet heraf er de såkaldte EBERS—MOLL ligninger

i spændingsstyret version, der udtrykker terminalstrØmmene i det generelle

Lilfælde, hvor diodespændingerne VDE og V0 optræder samtidigt:

= I15(exp(V0/V)1) ÷ o11I05(exp(V20/V)—1) (12.7)

IC
= oFIES(exp(VDE/V) 1)

— 1c5(exp(V0c/Vt)_1) (12.8)

(PNP: 1E5
< 0; I < 0; “DE = VEB; Vuc = VCB)

(NPN:
1E5

0; I > 0; VDE VEB VDC ‘EB

Disse ligninger finder også udtryk i de på fig. 12.3 viste EBERS-M0LL

modeller, hvoraf den fØrste gælder for PNP—tilfældet og den anden gælder

for NPM—tilfældet. Diagonallsddene i ligningsparret (12.7—8) svarer til

strØmmene i de viste diodegrene, hvor dioderne er karakteriserede ved

deres (positive) mætningsstrØmme i parentes. Leddene udenfor diagonalen

svarer til de strØmstyrede strØmgeneratorer. Modellerne er vist med de

virkelige diodeorienteringer og terminalspændinger.

De parametre, der bestemmer modellerne er
‘EB’ 1C5’ °F
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De to første er allerede

definerede i forbindelse

med fig. A1.3a—b. I

praksis går det dog ikke

an at måle
‘ES

og som

vist, idet disse strømme

er så små, at de let ma—

skeres af overfladekrybe—

strØmme. Det er mere an—

befalelsesværdigt at be

stemme dem ved måling af

et punkt på den pågælden

de diodes forlænskarskte—

ristik, når den anden di—

ode er kortsluttet, efter

fulgt af en beregning af

mætningsstrØmmen i henhold

til diodeligningen. m og

er i princippet denne—

rede ved de på fig. A2.k

viste målinger. I praksis

er dog navnlig målingen på

fig. A2.lta uhensigtsmæssig,

fordi er så nær 1. I

stedet for at måle de to

strØmme, der er næsten lige

store og har modsat fortegn

er det bedre at måle den en

af dem samt deres lille sum

(IB) svarende til, at man

bestemmer (i—ar) i stedet

for

I virkeligheden

behøver man kun at bestemme

tre af de fire parametre,

‘EF

E

B

a) PNP — tilfældet

E

c

c

b) NPN — tilfældet

Spændingsstyret EBERS-MOLL model

Fig. A 2.3

B

VDE»Vt Voc).>vt

(a) (b)

Fig. A 2.4



idet man kan vise, at de adlyder fØlgende relation:

OFIES = ctRICS 2.9)

woraf den fjerde kan beregnes.

3 De strØmstyrede EBERS-MOLL relationer

StrØmgeneratorerne på fig. A2.3 kontrolleres indirekte af terminal—

3pændingerne, idet de styres af diodestrØmmene, der atter afhænger af

berminalspændingerne (heraf navnet: den spændingsstyrede EBEES—MOLL model).

Det er imidlertid ofte mere bekvemt at arbejde med en model, hvori de af—

aængige strØmgeneratorer styres af terminalstrØmmene 1E
og I. Et sæt

ligninger, der beskriver en sådan model, kan udledes af ligningerne

(A2,7—8). LØses (A2.8) med hensyn til 1c5(exp(V0c/Vt)_l) og indsættes

resultatet i (A2.7) fremkommer den ny ligning for lE:

= _mBIc(1_mBmF)IES(exp(vDE/vt)1) (A3.1)

og på tilsvarende måde fås

= 0FIE(loBcsF)ICS(exP(vDC/vt)1) (A3.2)

Tænker man sig at emitterdioden forspændes kraftigt i spærreretningen:

< 0; IVDEI»Vt og at kollektordioden afbrydes: = D, fås af (A3.1):

= (1_ollcty)IES, men ifølge fig. A1.3o må
‘E

under disse omstændigheder

også være lig med Der gælder derfor Øjensynligt:

‘EO = (1_oNoF)IES (A3.3)

og tilsvarende

= (1_oBoF)Ic5 (A3.k)

Når disse relationer indsættes i (A3.1—2) fremkommer de alternative

EBERS-MOLL ligninger:

= mElC IEO(exp(VDE/vt)1) (A3.5)

IC = —m11,I5 Ico(exp(Voo/Vt)_1) (A3.6)
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—

a) PNP-tilfældet b) NPN-tilfældet

Strømstyret EBERS-MOLL model

Fig. A 3.1

c

(Den sidste af disse er identisk med ligning (3.2.k), der i afsnit 3.2

blev opstillet på intuitiv basis til fortolkning af udgangskarekteri—

stikkernes udseende for fælles—basis koblingen).

Til ligningerne svarer den på fig. A3.1 viste kredslØbsmndel, der

er angivet explieit for PNP og NPN—tilfældet.

Af (A2.9) og (A3.3—14) fØlger at de fire modelbestemmende parametre:

1E0’ og er underkastet båndet

OFIEQ = eRICO

således at det også her kun er nØdvendigt at måle tre af dem.

Ali &iittervirkningsgrad, basistransportfektor og strØmforstærkning

Sammenhængen imellem strØmforstærkningerne eF a og de doterings—

mæssige samt strukturgeometriske forhold kan belyses som fØlger:

Fig. Ali. i illustrerer ladningsbærertransporten i en PNP—traneistor,

når emitterdioden er forspændt i lederetningen og kollektordioden er

kortsluttet. (Dvs, under omstændigheder svarende til det forsøg, der de

finerer
‘EF

og
1CF’

jfr. fig. A1.3a).

(A3.7)



De skraverede områder symboliserer dio—

> V -0
dens rumladningszoner. De hvide pile an—

EB CB giver hultransport og de sorte pile angi

ver elektrontransport.

Da emitteren er meget kraftigere dote—

ret end basis, består netto—emitterstrØm—

men af et stort bidrag 1pEF
repræsen

terende huller, der injiceres i basis og

et langt mindre bidrag
‘EF

repræsenteren

de elektroner, der injioeres i emitteren

fra basis. De sidstnævnte elektroner for—

svinder hurtigt ved rekombination i det

nEF6 hØjdoterede emitterområde. De injicerede

huller diffunderer imod kollektoren, idet

Fig. A 4.1 en lille del af dem dog forsvinder under

vejs ved rekombination. Den del af hul

lerne der når kollektoren svarer til strØmmen hvor minustegnet hid

rører fra, at terminalstrØmmen regnes med pilretning ind imod transistoren.

Fra basiskontakten afgives der elektroner til løbende dækning af elektron—

tabet hidrØrende fra rekombination i - og baglæns injektion fra — basisom—

rådet.

Ud fra den betragtning, at
‘nEF

er en uØnsket strØm, fordi den ikke bi

drager til transistorvirkningen (dvs. ladningsbærertransporten over til kol—

lektoren), kan man beskrive emitterens godhed ved emittervirkningsgraden EE

(Emitter Effioiency) defineret ved:

I I
EE=

pEF = _21: (Ali i)
1pEF ‘nEF ‘EF

For en god transistor er EE meget nær 1. Betingelsen herfor er, at

emitterregionen er meget kraftigere (flere stØrrelsesordener) doteret end

bas isregionen.

Godheden af basis kan karakteriseres ved hjælp af basistransportfak—

toren BTF (Base Transport Faetor), der udsiger hvor stor en brØkdel af de

injicerede huller, der når frem til kollektoren:

—I
BTF

= y (pos).
pEF

(Ali. 2)
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For en god transistor er BTF også meget nær 1. Betingelserne herfor
er:

1: At rekombinationen pr. volumenenhed er lille, hvilket

kræver, at basisdoteringen er lille samt — måske nok

så meget — at koncentrationen af uregelmæssigheder i

krystalstrukturen i basis er lille (uregelmæssigheder

har en tilbØjelighed til at fungere som “rekombinati—

ons—centre”).

2: At afstanden fra emitter til kollektor, dvs. basisla—

gets bredde, er lille i forhold til hullernes middel—

diffusionslængde i basismediet.

Forholdet imellem
1CF og

1EF
er strØmforstærkningsfaktoren

°F
Denne kan oplØses i produktet:

1CF
0 = — = EEBTF (Ak.3)F

‘EF

Som tidligere nævnt ligger
0F

for gode transistorer i talområdet 0.98—0.998.

På tilsvarende måde kan man oplØse o i produktet af en “emittervirk—
ningsgrad” (for kollektoren anvendt som emitter) og en basistransportfaktor.
å grund af transistorens geometri og doteringsforhold vil disde imidlertid
begge være mindre end for F—tilfældet. Dette fremgår af figur Ak.2, der
viser forholdene for en diffunderet PNP transistor. Den Øverste figur viser

VEB hultransporten fra emit—
+ I

— ter til kollektor for F—

tilfældet. Kun en meget

ringe mængde huller går

tabt undervejs ved rekom—

bination (her antydet ved

prikker) eller ved direkt’

transport til basis (de

to yderste pile). Elektrox

±ER I i
VCB Den n:der:tefigurvis:rt • i .p. , , , —r•

_______________________________________

forholdene for B—tilfældet

4’ ‘CR

Fig.A4.2 (b)



De fuldt optruikne pile viser igen hultransport, medens de punkterede pile

viser elektroninjektionen fra basis til kollektor, der i dette tilfælde

ikke er negligibel, da kollektoren er svagere doteret end emitteren.

Den ikke uvæsentlige elektroninjektion gør, at “emittervirknings—

graden” for B—tilfældet er mindre end for F—tilfældet. Den betydelige

transport af huller fra kollektoren udenom emitteren direkte til basiskon—

takten og den dermed forbundne rekombinationsforgelse gØr, at basistrans—

portfaktoren for B—tilfældet er væsentlig mindre end for F—tilfældet. Alt

i alt betyder disse ting, at bliver væsentlig mindre end

Sluttelig bør det nævnes, at der er grænser for, hvor lille man kan

gøre basisdoteringen med henblik på opnåelse af en høj emittervirknings—

grad, idet den ohmske modstand fra basiskontakten ind til det aktive ba—

sisområde under emitteren bliver større jo mindre basisdoteringen er. Den

ne modstand gennemlØbes af basisstrØmmen og er en uØnsket stØrrelse.

A5 storsignalmodel, der tager hensyn til resistive og kapacitive effekter

De hidtil betragtede storsignalmodeller beskriver den tabsfrie transi

stor under statiske driftsbetingelser, dvs, der er set bort fra ohmske mod

stande, og det er forudsat, at spændinger og strømme varierer så langsomt,

at der kan ses bort fra kapacitive effekter.

En model, der tager hensyn til

disse effekter (medmindre der er

tale om ultrahurtige tidevariatio—

ner), er vist på fig. A5.1 for FlIP—

tilfældet. Modellen kan udledes

ved hjælp af rigoristiske ladningskon—

trolbetragtninger svarende til en

udvidelse af de betragtninger, der

i afsnit k.2 blev lagt til grund

for udviklingen af hybrid—e model

len. I det fØlgende vælges dog en

mere intuitiv fremgangsmåde, idet

modellen udvikles ved “lapperier”

på den statiske model: fig. A2.3a.

(,w ulineær spændirigsafh. kapacitet)

PNP -tilfældet

Fig. A 5.1

CiE dc
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Hvad de resistive effekter angår er det fortsat berettiget at negli—

gere de meget små ohmske modstande i de hØj doterede smitter— og kollektor—

områder. Derimod må der tages hensyn til den effektive ohmske modstand r
i det lavdoterede basisområde. der er omtalt i forbindelse med hybrid—ir

modellen (jfr. fig. 1.5.3), repræsenterer i det væsentlige modstanden imel

lem basiskontaicten og den aktive del af basisområdet, og er af stØrrelses

ordenen 1D2Ç2 for laveffekttransistorer.

De kapacitive effekter beskrives ved diffusions —eller som de også kal

des — injektionskapaciteterns CiE 2E_2h (jfr. afsnit i.2, del I) samt

rumladningskapaciteterne CjE (jfr. afsnit k.i, del i).

CiE og repræsenterer den oplagrede ladning i basis ved injektion

fra henholdsvis smitter (F—tilfældst) og kollsktor (B—tilfældet). I analogi

med ligning (k.2.7), dal I kan disse kapaciteter skrives:

‘EF 1ES
CiE = tF = TF _ç (sxp(VEB /v)—i) (A5.1,

1CB ‘CSC3 = Tfl = Tfl (exp(V /v)—i) (A5.2,

hvor TF og er de effektive middsllsvetider for injicsreds minoritsts—

ladningsbærsrs i F— og B—tilfældene. CiE og C er således proportionale

med hver sin diodsstrØm og derfor ulineære funktioner af hver sin diods—

spænding.

CjE og (jfr. afsnit k.i, del i) repræsenterer rumladningszonernss

ladninger og afhænger også af den påtrykte spænding. For transistorer med

konstante doteringsprofilsr gælder i analogi med ligning (k.i.’6), del I:

C.E(D)
CjE(VEB)

=
-

VEB/åYEB

(A5.3)

C. (0)
C (v )=

________

jC CII
— VCB/dtCB 0



hvor er den respektive diodes indre potentisibarriere, når dioden er

kortsluttet.

Den her præsenterede dynamiske etorsignalmodel anvendes ofte ved numerisk

analyse (på datamat) af de dynamiske storsignalforhold for ulinære elek

troniske kredslØb. Mange regneprogrammer indeholder storsignalmodellen i

datebiblioteket.

En væsentlig mangel ved modellen er, at den ikke tager hensyn til

basisbreddemodulation. Dette kan der dog med tilnærmelse rådes bod på

ved udbygning af modellen med passende konduktanser jfr. konduktanserne

g i hybrid—ir småsignalmodellen). Mere teoretisk fuldstændige mo

deller er udviklet siden EBERS—MOLL—modellens fremkomst i 195k, men disse

modeller har endnu ikke vundet udbredelse.
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Appendix B

Eksempler på anvendelse af EBERS—MOLL relationerne

Bl Udledelse af fælles—emitter koblingens udgangskarakteristikker

Fælles—emitter koblingens karakteristikker er behandlet kvalitativt

i afsnit 3. 1. Her skal udgangskarakteristikkerne udledes analytisk ved

hjælp af EBERS—MOLL relationerne.

En bestemmelse af udgangskarakteristikkerne:
IC = f(VCE,IB) kan

f.eks. baseres på de strømstyrede EBEBS—MOLL ligninger (A3.5—6), der for

en PNP—transistor lyder:

= OBIC IQ(exp(V/V)—l) (E1.1:

= OFIE ICO(exp(vCB/vt)—l) (B1.2

Oa det er der er uafhængig variabel i udgangskarakteristikkerne,

og da VCE= VCB_ VEBt lØses ligningerne fØrst med hensyn til henholdsvis

VEB og

1E°R1C
= V inCl - ) (B1.3,

EG

1C°F1E
VCB = V inCl

— I (Bl.14À
CO

For VCE fås da:

I1EO ‘CO 1C OFIEN
VCE = V inçj—

1
1E oI)

(B1.5)

IfØlge (A3.7) er
EO’CO = OB/0F Anvender man endvidere

1E CI+ IB)
fas:

(°B 1C0 (1_OF)IC+ UFIB
VCE —

V ini\
EO (l—oB)IC+ 1B

som ved indfØrelse af = uF/(l•5F) og = oR/(1 OB) kan skrives:

ICO(l+BF)/BF IC/BF+ ‘B N
VCE = v inG (15)/B IC/SB+IB(1+SR)/BB)

(B1.6)

(Bl.6) kan nu lØses med hensyn til I. Besultatet kan udtrykkes på formen:
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IC = (v).I + (1+BF)IC(vCE)

1+53
1— e

5R
5(VCE)=SF

e(V/V)1+
SE

— exp(V /V
i ‘v = i

CE t
CO CE CO

i +
—

exp(Vc/Vt)

I det normale arbejdsområde, hvor der for PNP transistoren gælder:

VCE<O, IVCEH>Vt, udarter (B1.7) til:

C = 5F’B + (i+SF)ICO

I det inverterede arbejdsområde, hvor VCE»Vt, og hvor kollektor—

og emitterfunktionerne er ombyttede, udarter (Bl.8) til —(1+SR) og

(B1.9) til _ICO•SR/5F der også lader sig omskrive til _(1+SE)/(l+BF)1E0.

For dette arbejdsområde gælder følgelig:

= (1+BR)1B (1+SR)IEO

Sættes VCE = 0 fås af (Bi.7—9):

=

— 5FR ‘B
I3 da

Sættes I = 0, og er 1131 rimelig stor i forhold til diodernes mætnings—

strømme, fås af (Bi.6)

VCE = —
V ln(1 +

hvor

(B1.7)

(31.8)

(B1.9)

(Bl . 10)

(Bl.11)

(Bl. 12)

(31.13)

IVCEI er i dette tilfælde nogle få millivolt.
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Den værdi af for hvilkaI0 i det normale arbejdsområde er

nået op på 90% af sin asymptotiske værdi, når
‘B

er rimelig stor i for

hold til mætningsstrØmmene kan findes af (B1.6) ved at indsætte

= O.9SI og negligere leddene med og
1E0.

Resultat er:

VcE V ln
0.9Sp/BR+(1+$R)/BR

som, da
9F»6R’

kan forenkles til:

Vc1— V ln(9F/ØR) (B1.1

er i dette tilfælde nogle få hundrede millivolt.

Resultaterne af de her foretagne undersØgelser er sammenfattede

på fig. B1.1, der kan jævnfØres med fig. 3.1.3, idet sidstnævnte figur

dog gælder for NPN—tilfældet.

At karakteristikken ikke udviser en svag positiv hældning i det

aktive område, skyldes at EBERS—MOLL relationerne ikke tilgodeser virk

ningen af basisbreddemodulationen.

(Bl. 11

—Ic

IO.9I3FIB I

mj(i, BR)IEoI

(I * 0)

(l =0)

Fig. B 1.1



B2 Alternativ udledelse aT den tilnærmede hybrid—7r småsignalmodel

Den tilnærmede småsignal hybrid—n model (jfr. fig. k.5.5), dvs.

den model, der fremkommer, når man negligerer basisbreddemodulations—

parametrene go og g , kan på simpel måde udledes af den dynamiske

storsignalmodel, der blev beskrevet i appendix A, afsnit A5.

Da hybrid—s modellen kun er defineret, når transistoren befinder

sig i det normale arbejdsområde, er den grundlæggende antagelse — idet

der betragtes en PNP—transistor — at:

VCB < 0 ; IVCBI » vt
(B2 • 1)

>

På storsignalmodellen fig. A5.1 medfØrer dette, at 0 (idet

den lille spærrestrØm (-Ic) i dioden negligeres). Man kan da fjerne

dioden på kollektorsiden og den styrede strØmgenerator ORICR på emit—

tersiden. Hvad kapaciteterne angår, viser ligning (A5.2), at kan

negligeres. Under betingelserne (B2.i) simplificeres storsignalmodel—

len derfor som vist på fig. B2.1.

ForelØbig betragtes den

statiske del af modellen,

CE C dvs. kapaciteterne fjernes.

—Å+----- ——7W--- Kapaciteterne genindføres

så, når den statiske del aT

hybrid—7T modellen er ud

ledt.

E ‘E ,F1EF C

_________

B Fig. B2.2 viser de for—

( I )
skellige trin i udledningen.

ES Bemmrk at emitterterminalen

nu er placeret forneden og

B
basisterminalen er placeret

til venstre svarende tilb at
Fig B 2.1

det er en model for fælles—

emitterkoblingen, der Ønskes.



B vv

r
5

D ‘4
aFIEF

EF

(a)

EF

(b)

Fig. B2.2a gengiver fig. 32.1

uden kapaciteter. Opsplitningen af
0 E strØmgeneratoren OFIEF vist på fig.

32.2b er lovlig, fordi den ikke æn—

di’er summen af strØmmene, der til

føres noget knudepunkt.

Oioden 0 og den venstre strØmge—

nerator, hvis strøm er proportional

med diodestrØmmen, kan nu erstattes

med en ny diode 0’, der fØrer paral—

lelforbindelsens nettostrØm:

= (1_UF)IEF. I den højre strØm—

generator kan styrestrØmmen
‘EF

er

stattes med I, når strØmforstærk—

ningen samtidigt ændres fra ctF til

aF/(loF). Disse ændringer er vist

på fig. B2.2c.

For diodespændingen V på fig.

32.2c gælder:

VL = Vln(I/I+1) Vln(I1/I) (32.2

hvor I = (1—aF)(—IES)

Ved linearisering af modellen i

omegnen af et hvilepunkt kan dioden

0’ erstattes af sin differentielle

hvilepunktsmodstand, der kaldes r.

Ved hjælp af (B2.2) fås:

dVL i
r= = Vt. y—• p- = j— (B2.3

Oh Oh S Oh

Oa
1Bh = ‘Oh

kan r også udtrykkes

som Vt/(_IBh) = Vt/IIBhI (idet 1Bh

C er negativ for en PHP transistor).

Hermed er der redegjort for indgangs—

siden af småsignalmodellen på fig.

B2.2d.

E

B

E

B

E

B

B

E

(d)

-0 C
+

v gv

(e)

-OE

(f)

Fig. B 2.2



Hvis man nu i forbindelse med den foregående storsignalmodel: fig.

B2.2c definerer stØrrelsen = 0F/’(1 OF), ken udtrykkes ved

=

— 1°F
‘L =

(32.k)

Denne lineære relation må også gælde for småsignalstØrrelserne: io=6Fib

hvilket finder udtryk i den styrede strØmgenerator på fig. B2.2d.

For småsignalspændingen v på fig. B2.2d gælder:

v = i3•r
= = Bt (32.5)

Idet 8F13 = i0 og IIchI/Vt kaldes transkonduktansen g, fås af sidste

ligning:

i0 = gv (32.6)

og endvidere:

r5 = (32.7)

Dette fØrer frem til den resistive del af den simplificerede hybrid—ir

model vist på fig. B2.2e.

De kapaoitive effekter) der sætter ind ved hØje frekvenser, ken

nu indfØres. Af fig. 32.1 fremgår, at der imellem det “indre basisknu—

depunkt B’ “(der svarer til randen af det egentligt aktive basisområde)

og emitteren virker to spændingsafhængige kapaoiteter CiE(VEB,) og

I småsignalækvivalentet må disse kapaoiteter optræde med

deres hvilepunktsværdier. I fig. B2.2f er de slået sammen til kapaci

teten C:

C7r = ci(v31) + ciE(vEBh) (32.8)

Endelig figurerer Cjc(VcBh) som kapaciteten C i fig. B2.2f.

Hermed er den simplificerede hybrid—ir model udledt.
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