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|. Halbleiter und Bauelemente

.1 Halbleiter Materialien

Halbleiter-Bauelemente  dominieren
heute in der Elektronik und haben
z.B. die Rohre fast vollig verdrangt.
Nur héchste Leistungen und Frequen-
zen sowie Bildréhren werden heute
noch durch Réhren bedient. Trotzdem
zeichnen sich Entwicklungen ab, wie
IC’s nach dem Rohrenprinzip mit
Feldemissions-Kathoden.

Halbleiter stehen elektrisch zwischen
den Isolatoren und Leitern. Chemisch
reinen Halbleitern ist gemeinsam, dafB3
sie bei tiefen Temperaturen isolieren
und von einer bestimmten Tempera-
tur an eine rasch anwachsende Leit-
fahigkeit zeigen. Diese intrinsische
oder Eigenleitfahigkeit stért den Ein-
satz bei hohen Temperaturen.

Es gibt eine ganze Reihe halbleiten-
der Materialien. Man unterscheidet
zuerst Element- und Verbindungs-
halbleiter. Letztere werden weiter un-
terteilt nach den Hauptgruppen der
beteiligten Elemente im Periodensy-

stem, z.B. llI-V, II-VI und IV-IV Halb-
leiter. Zusétzlich kann man noch die
Zahl der Verbindungspartner ange-
ben: Binar (2), ternar (3) und quater-
nar (4). In ternaren und quaternéren
Verbindungen muissen sich die An-
zahlen der Atome aus den verschie-
denen Hauptgruppen natdrlich
entsprechen. So hat Galliumarse-
nidphosphid GaAsP die variable Zu-
sammensetzung GaAs(x)P(1-x),
wobei x zwischen 0 und 1 liegt. Ent-
sprechend lautet die Formel beim
Galliumindiumarsenidphosphid:
GaxlIn1-xAsyP1-y mit x und y jeweils
zwischen O und 1.

Tabelle 1 zeigt die fir Halbleiter wich-
tigen Elemente des Periodensystems.
Dier Il. Hauptgruppe umfaBt die Er-
dalkalimetalle Beryllium - Barium. Fr
Halbleiter ist nur die Il. Nebengruppe
interessant, von der das jeweils wich-
tige Element aufgefihrt ist.

[l. Nebengr. I1l. Hauptar. IV. Haupiaqr. V. Hauptar. VI. Hauptar.

B C N (o)
Bor Kohlenstoff Stickstoff Sauerstoff
Al Si P S
Aluminium Silizium Phosphor Schwefel

Zn Ga Ge As Se

Zink Gallium Germanium Arsen Selen

Cd In Sn Sb Te

Cadmium Indium Zinn Antimon Tellur

Hg TI Pb Bi Po

Quecksilber Thallium Blei Wismut Polonium

Tab. 1: Auszug des Periodensystems der Elemente
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1.2 Dotierung

Von elementarer Bedeutung fir alle
Halbleiter-Bauelemente ist die MOg-
lichkeit, die Leitfahigkeit durch Beimi-
schen winziger Mengen anderer
Elemente zu beeinflussen. Diese "Do-
tierung" erzeugt je nach Dotierele-
ment im Halbleiter positive oder
negative freibewegliche Ladungstra-
ger. Positive Ladungstrager sind
Elektronenlécher  (Defektelektronen)
und fohren zu p-leitendem Halbleiter.
Negative Ladungstrager sind Elektro-
nen, die n-Leitung verursachen. P-do-
tierend wirken Elemente aus einer
niedrigeren Hauptgruppe des Peri-
odensystems, n-dotierend sind dage-
gen Elemente aus einer ho6heren
Hauptgruppe.

So wird Silizium (IV. HG) durch Galli-
um (lll. HG) p-dotiert und durch Arsen
(V. HG) n-dotiert. Ein bereits dotierter
Halbleiter kann in den anderen Leitfa-
higkeitstyp umdotiert werden. Der wir-
kungsmaBig Uberwiegende Dotierstoff
entscheidet, ob p- oder n-Leitfahigkeit
herrscht. Wichtig ist auch, daB in ei-
nem dotierten Halbleiter neben den
Ladungstragern des Leitfahigkeitstyps
(Majoritatstrager) immer auch eine
geringe  Konzentration von La-
dungstragern des jeweils anderen
Leitungstyps vorhanden ist (Minori-
tatstrager). Das Produkt der beiden
ist eine Materialkonstante.
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Abb. 1-1: Gitterkonstante und Bandabstand
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Beispiele fir verwendete Halbleiter
und typische Anwendungen sind:

Element-Halbleiter:

Si, Ge: Die "klassischen" Halbleiter
Se: Fotoelemente

C: (Diamant) in Entwicklung

Einige Verbindungs-Halbleiter:

llI-V Verbindungen:

GaAs: Feldeffekt Transistoren,
schnelle IC’s, Optoelektronik

InSb, InAs: Feldplatten und Hallgene-
ratoren

GaAsP. GaAlAs, GalnAsP: LED’s,
Laserdioden, Infrarot Detektoren

1I-VI Verbindungen:

ZnS: Leuchtstoffe, Farbe je nach Do-
tierung

CdS: CdSe: Fotowiderstande
HgCdTe: Infrarot-Detektoren

IV-IV Verbindungen:

SiC: Leistungsbauelemente,
Leuchtdioden

SiGe: Hochstfrequenz-Bauelemente

blaue

1.3 Eigenschaften von Halbleitern

Die Vielzahl der verwendeten Halblei-
ter Materialien zeigt schon, daB flr
bestimmte Bauelemente Halbleiter
mit passenden Eigenschaften beno-
tigt werden. So kann man aus Silizi-
um keine Leuchtdioden herstellen
und aus GaAs keine bipolaren Transi-
storen (siehe 1.3). Die wichtigsten Ei-
genschaften eines Halbleiters sind:

Der Bandabstand:

Der Bandabstand entspricht der erfor-
derlichen Energie zur Erzeugung ei-
nes  Elekiron-Loch  Paars. Er
beeinfluBt die FluBspannung einer Di-
ode und die Farbe des Lichts einer

Leuchtdiode. Je grdBer er ist, desto
hdéher ist die mdgliche Betriebstempe-
ratur.

Die Gitterkonstante:

Das ist der Abstand zwischen glei-
chen Atomanordnungen im Halbleiter-
kristall. Sie mufB bei Schichtenfolgen
ungleicher Halbleiter méglichst genau
Ubereinstimmen. Moderne optoelek-
tronische Bauelemente werden aus
Schichtenfolgen von Halbleitern ver-
schiedenen Bandabstands aber glei-
cher  Gitterkonstante  aufgebaut.
Mangels passender Halbleiter in der
Natur setzt man terndre und quater-
nare llI-V Verbindungshalbleiter ein,
die man durch Wahl der Zusammen-
setzung fir  ein Bauelement
maBschneidern kann. Man sieht in
Abb. .1 Bandabstand und Gitterkon-
stante verschiedener Verbindungs-
halbleiter. Beim GaAlAs und dem
GalnAsP andert sich in Abhangigkeit
von der Zusammensetzung wohl der
Bandabstand, nicht aber die Gitter-
konstante. Damit kann man Schichten
dieser Verbindungen aufeinander auf-
wachsen lassen. Der Bereich dieser
Verbindungen ist in Abb. 1-1 punk-
tiert.

Die Ladungstragerbeweqlichkeit
Eine hohe Beweglichkeit der La-
dungstrager ist flir hochfrequente und
galvanomagnetische (Feldplatten und
Hallgeneratoren) Bauelemente wich-
tig. Der Strom wird dann (z.B. InSb,
GaAs) von sehr wenigen, schnell be-
wegten Ladungstrégern getragen, bei
geringer Beweglichkeit (z.B. Si) von
sehr vielen, relativ langsam bewegten
Ladungstragern.
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1.4 Halbleiter Bauelemente

Halbleiter Bauelemente lassen sich in
bipolare und monopolare Bauelemen-
te einteilen. In bipolaren Bauelemen-
ten flieBt der Strom durch Gebiete
beiderlei Dotierung, durchquert also
auch pn-Ubergange, wihrend bei den
monopolaren MOS-Bauelementen
der Strom nur in n- oder p-dotiertem
Halbleiter flieBt.

a) Dioden
Verarmungsbereich
ValhaN
% | EeE
a @®@® S) @@g k
._I@®@ ' ©-0 I_.
@ @ :@ NS,
Sl | o0
@ %% | P OO
O @D eXCICNE)
p—Gebiet | n—Cebiet

a Ring K
Symbal

a E k

Abb. 1-2: pn-Ubergang und Diode

Das einfachste bipolare Bauelement
ist die Diode, deren Funktion auf ei-
nem pn-Ubergang beruht. Am pn-
Ubergang grenzen p- und n-dotierter
Halbleiter aneinander. Ist der n-Be-
reich (Kathode) positiv gegentber
dem p-Bereich (Anode), so werden in
beiden Bereichen die Ladungstrager
vom pn-Ubergang weggezogen (ver-
schiedene Vorzeichen) und es ent-
steht um den pn-Ubergang herum ein
Gebiet ohne Ladungstrager, der Ver-
armungsbereich. Mangels Ladungs-
tragern ist dieser hochohmig und es
flieBt kein Strom - die Diode sperrt.

Bei umgekehrter Polung der Diode
werden von beiden Bereichen her die
Ladungstrager zum pn-Ubergang und
weiter ins Gebiet des anderen Leitfa-
higkeitstyps gezogen. Dort rekombi-
nieren Elektronen und Elektronen-
|[6cher beim Aufeinandertreffen. Bild-
lich gesprochen "fallt" ein Elektron in
ein Loch und setzt dabei etwas Ener-
gie in Form von Warme frei. In dieser
Polung flieBt ein Strom durch die Di-
ode, der mit wachsender Spannung
sehr stark zunimmt - die Diode leitet.
Der Spannungsabfall bei einem
flieBenden Strom wird als FluBspan-
nung bezeichnet. Sie betragt bei Sili-
ziumdioden etwa 0,65 V und andert
sich nicht allzu stark bei Zunahme
des Stroms.

Ein anderer (nicht bipolarer) Di-
odentyp nutzt einen Metall-Halbleiter
Ubergang, z.B. Aluminium gegen n-
Silizium. Die nach dem Entdecker
dieses Effekis benannten Schottky-
Dioden sind extrem schnell und ha-
ben eine kleinere FluBspannung als
pn-Dioden. Nachteilig sind die héhe-
ren, mit wachsender Temperatur
stark zunehmenden Sperrstréme.

b) bipolare Transistoren

Ein gewdhnlicher (=bipolarer) Transi-
stor besteht aus drei Halbleiterschich-
ten mit abwechselnder Leitfahigkeit.
Die Transistoren werden nach den
zwei moglichen Schichtenfolgen npn
und pnp bezeichnet. Alle Stréme und
Spannungen beim pnp-Transistor ha-
ben das umgekehrte Vorzeichen wie
beim npn-Transistor. Alle Eigenschaf-
ten des npn-Transistors gelten mit
diesem Unterschied auch fir den
pnp-Transistor.
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Abb. 1-3: pn-Ubergang und Diode

Die 3 Schichten des Transistors sind
in Reihenfolge der n-leitende Emitter
E, die p-leitende Basis B und der n-
leitende Kollektor C. Elektrisch be-
steht der Transistor aus 2
pn-Ubergéngen mit gemeinsamer An-
ode an der Basis des Transistors.
Diese Anordnung erlaubt eine rasche
Feststellung der Polaritit und der
Funktionsfahigkeit eines Transistors.
Beim npn-Transistor leitet bei positi-
ver Basis die BE- und die BC-Diode
und ist niederohmig. Bei umgekehr-
tem Vorzeichen (negative Basis)
sperren beide Dioden und sind hoch-
ohmig. Die CE-Strecke mufB immer
hochohmig sein, da ja stets eine der
beiden Dioden sperrt.

Zum Verstehen der Funktion des
Transistors nehmen wir an, dafB der
Emitter mit dem Minuspol und der
Kollektor mit dem Pluspol einer Span-
nungsquelle verbunden ist. Wir wis-
sen bereits, daB bei offenem
BasisanschluB kein Strom flieBt, weil
die CB-Diode sperrt. Das andert sich,
wenn wir einen kleinen Strom in die
Basis hineinflieBen lassen, z.B. Uber
einen Widerstand.

Dicke der Basiszone haben die Elek-
tronen gute Aussichten, diese zu
durchlaufen, bevor sie mit einem
Loch in der Basisschicht rekombinie-
ren. Hat ein Elektiron erst einmal den
Verarmungsbereich der CB-Diode er-
reicht, so wird es mit Vehemenz zum
positiven Kollektor gezogen. In einem
durchschnittlichen  Niederfrequenz-
Transistor schaffen mehr als 99% der
vom Emitter kommenden Elektronen
den Weg durch die Basis zum Kollek-
tor und weniger als 1% rekombinieren
in der Basisschicht. Das bedeutet,
daB der Kollektorstrom mehr als 99
mal so groB ist, wie der Basisstrom.
Der Quotient Ic/IB  wird als Gleich-
stromverstarkung B bezeichnet: B =
Ic/lB. B hangt nur wenig von der
GroBe der Strome ab.

Auf diese Weise steuert im Transi-
stor der kleine Basisstrom den viel
gréBeren  Kollektorstrom. Schaltet
man den Basisstrom wieder ab, so
werden keine Elektronen mehr vom
Emitter in die Basisschicht gezogen
und der Kollektorstrom versiegt.

Trotz des geringen Basisstroms flie3t
durch die Basis-Emitter Diode der vol-
le Kollektorstrom und UBEg ist gleich
der FluBspannung einer vom Kollek-
torstrom durchflossenen Diode (ca.
0,65 V). Der Basisstrom fihrt dazu,
daB ein bipolarer Transistor immer
eine Steuerleistung Ps braucht:

Ps =g - UBE.
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c) MOSFETs vom Anreicherungstyp

Sub—  Source Gate Drain

strat I S0, I A l
1 ‘ |
nJ

n

p—Substrat

Symbole

D D
S S

n—Kanal p—Kanal

Abb. 1-4: MOSFET (Anreicherungstyp)

Der MOS-Feldeffekttransistor, kurz
MOSFET (= Metall-Oxid-Semicon-
ductor Field Effect Transistor) bewirkt
die Steuerung des Stroms nach ei-
nem vollig anderen Prinzip. Das den
StromfluB steuernde Gate (=Tor) ist
durch eine sehr diinne Schicht aus
isolierendem  SiO2 (Siliziumdioxid,
kurz: Oxid) von den anderen An-
schllissen elektrisch vollkommen iso-
liert. Im schwach p-leitenden Substrat
befinden sich zwei n-leitende Inseln,
welche Source (=Quelle) und Drain
(=AbfluB) genannt werden.

Im Bauelement ist Source mit dem
Substrat verbunden und liegt am Mi-
nuspol, wahrend Drain Uber den Ar-
beitswiderstand mit dem Pluspol einer
Spannungsquelle verbunden ist. Der
pn-Ubergang Drain-Substrat ist in
Sperrrichtung vorgespannt und ohne
Gatespannung flieBt kein Drainstrom.
Das andert sich, sobald an das Gate
eine positive Spannung gelegt wird.

Wegen der extrem geringen Dicke
(nur einige wm) der Oxidschicht tritt
schon bei kleinen Spannungen eine
sehr hohe elekirische Feldstarke an
der Oberflache des Substrats auf.
Das Feld ist so stark, dafB die im p-lei-
tenden Substrat in geringer Zahl vor-
handenen Elektronen an die
Oberflache gezogen werden und sich
unter dem Oxid anh&ufen. Bei ausrei-
chender Gatespannung Uberschreitet
die Konzentration der Elektronen die
Konzentration der Locher und an der
Oberflache des Substratmaterials un-
ter dem Oxid entsteht ein dinner n-
leitender Kanal. Dieser stellt eine
sperrschichtfreie Verbindung von der
Source zum Drain dar und der Strom-
fluB setzt ein. Mit wachsender Gate-
spannung wird der Kanal immer
dicker und niederohmiger und der
Strom nimmt rasch zu.

So steuert die Gatespannung den
Drainstrom, wobei das Gate strom-
und daher leistungslos bleibt. Die lei-
stungslose Steuerung im MOSFET
hat ein prinzipielles Problem: Die ex-
trem geringe Dicke des Gate-Oxids
ergibt schon bei kleinen Spannungen
die hohen Feldstarken. Bei hdheren
Spannungen (ca.30V) bricht die Iso-
lierschicht bereits durch. Schon ge-
ringflgige elektrostatische Aufladun-
gen des vollig isolierten Gates kon-
nen zur Durchschlag der Oxidschicht
fihren. Obwohl moderne MOS-Bau-
elemente Schutzdioden zur Ableitung
von Uberspannungen haben, ist Vor-
sicht bei der Handhabung und beim
Einbau immer geboten.
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d) MOSFETs vom Verarmungstyp

Sub—
strat

Gate
Al
|

Source Drain

SiQ,
|

Kanal

p—Substrat

Symbole

D D
S S

n—Kanal p—Kanal

Abb. 1-5: MOSFETs (Verarmungstyp)

Im Verarmungs-MOSFET wird bei der
Herstellung ein  Kanal zwischen
Source und Drain erzeugt. Legt man
eine negative Spannung ans Gate, so
bildet sich nach dem gleichen Prinzip
wie beim Anreicherungstyp eine p-lei-
tende Schicht direkt unter dem Gate-
Oxid. Diese Schicht tragt aber nicht
zum StromfluB bei, sondern verengt
vielmehr den Kanalquerschnitt und
verringert dadurch den Drainstrom.
Bei Gatespannung 0 flieBt also
Strom, der bei negativ werdender Ga-
tespannung kleiner wird. Hieran kann
man den Verarmungstyp vom Anrei-
cherungstyp unterscheiden, der bei
Gatespannung 0 sperrt. Bei beiden
Typen erhdht aber eine positiver wer-
dende Gatespannung den Drainstrom
und umgekehrt.

e) Sperrschicht Feldeffekttransistoren
Sperrschicht-Feldeffekttransistoren

(JFET= Junction FET) haben ein
Gate aus dotiertem Silizium, das vom
Kanal durch eine Sperrschicht isoliert
ist. Sie gehdren auch zum Verar-
mungstyp. Bei Anlegen einer negati-
ven Spannung ans Gate bildet sich
eine Verarmungsschicht zwischen

Sub—

strat
—

Source Gate Drain

11 1

n n
P

Kanal —
p—Substrat

Symbole

D D
S S

n—Kanal p—Kanal

Abb. 1-6: JFETs

Gate und Kanal, die genau wie im
Verarmungs MOSFET den Kanal-
querschnitt einengt und den Strom-
fluB hemmt.

f) Leistungs MOSFETs

Gate

Source

Abb. 1-7: Leistungs MOSFET

Fir Leistungsanwendungen mufB der
Kanalwiderstand mdglichst klein sein,
um die ohmschen Verluste im einge-
schalteten Zustand zu minimieren.
Um einen mdglichst groBen Kanal-
querschnitt auf einer mdglichst klei-
nen Chipflache unterzubringen
benutzt man Anordnungen wie z. B.
in Abb. 1-7. Auf dem n-Substrat befin-
det sich eine p- und darlber eine n-
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leitende Siliziumschicht. Auf die In-
nenfliche der eingeatzten Gruben
wird erst das Gateoxid und dann das
Gatematerial aufgebracht. Positive
Spannung am Gate erzeugt an der
Oberflache der p-Schicht den Kanal,
durch den der Strom von der Source
zum Drain flieBt. Fir héhere Sperr-
spannungen mufB3 der Kanal langer
und damit hochohmiger werden.

Leistungs MOSFETs schalten sehr
schnell und sind damit fir
Schaltregler (siehe Kap. XI.3) hervor-
ragend geeignet.

q) Insulated Gate Base Transistor

Emitter Gate

Kollektor

p—Substrat

@Eﬁ

Abb. 1-8: Insulated Gate Base Transistor

Mit wachsender Sperrspannung brau-
chen MOSFETs einen immer lange-
ren und dadurch hochohmigeren
Kanal. Deswegen haben bei Sperr-
spannungen ab etwa 150 V bipolare
Transistoren im eingeschalteten Zu-
stand geringere Verluste als Lei-
stungs MOSFETs. Den Nachteil des
relativ groBen Basisstroms vermeidet
der Insulated Gate Base Transistor
(IGBT) durch die Kombination eines
n-Kanal MOSFETs mit einem pnp-
Leistungstransistor.

Der MOSFET wird leistungslos ge-
steuert und schaltet den Basisstrom
des pnp-Transistors. Der Spannungs-
abfall auch bei groBen Stromen liegt
um 1 Volt. Das Ersatzschaltbild in
Abb. 1-8 zeigt auch den parasitaren
npn-Transistor aus Source, Substrat
und Drain des MOSFET. Zusammen
mit dem Emitter des pnp-Transistors
entsteht so ein Thyristor (npnp), des-
sen Zunden durch spezielle MaBnah-
men ausgeschlossen werden musB.

h) Thyristoren

Anode Anode Anade

*—n
Gate

Gate Gate

e

®
Kathode

Symbol

Kathode
Aufbau

Kathode
Ersatzscholtung

Abb. 1-9: Thyristor

Thyristoren sind in der Schichtfolge
pnpn aufgebaut. Fast alle Eigenschaf-
ten werden durch die 2-Transistor Er-
satzschaltung gut beschrieben. Bei
negativer Anode sperrt der Thyristor
immer. Bei positiver Anode sperrt der
Thyristor, solange das Gate nicht an-
gesteuert wird. FlieBt ein kleiner
Strom ins Gate, so verstarkt ihn der
npn Transistor und schickt seinen
Kollektorstrom in die Basis des pnp-
Transistors. Dieser verstarkt den
Strom weiter und fihrt ihn zum Gate
zurlick. Ist das Produkt der beiden
Stromverstérkungen Bpnp . Bnpn> 1,
so schaukelt sich der Strom sehr
schnell auf, bis er z. B. durch die Last
begrenzt wird. Man sagt: der Thyristor
zUndet. Im geziindeten Zustand Uber-
schwemmen die Ladungstrager die
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beiden inneren Schichten und die
FluBspannung ist sehr klein.

Der Thyristor bleibt gezlindet, solan-
ge ein Mindeststrom - der Haltestrom
- flieBt. Geldscht wird der Thyristor
nicht Gber das Gate sondern durch
Unterschreiten des Haltestroms fur
die Dauer der Freiwerdezeit. Dies ist
die Zeit, welche die Ladungstrager
brauchen, um durch Rekombination
auszusterben.

Zum Leidwesen der Bauelementeher-
steller stellt jede Schichtfolge pnpn in
einem Bauelement im Prinzip einen
Thyristor dar. Dieser kann bei Zusam-
mentreffen unglnstiger Umstande
zinden, was fur das Bauelement sehr
negative Folgen haben kann. Man
spricht dann von Latchup (Einschnap-
pen), der in der Regel zur Zerstérung
fuhrt. Durch spezielle MaBnahmen
senkt man das Produkt der beiden
Stromverstarkungen unter 1 und be-
seitigt so diese Gefahr.

Spezielle GTO-Thyristoren (GTO =
Gate Turn Off) kédnnen mit einem
Stromimpuls in das Gate geldscht
werden. Dieser Strom muB aber
durchaus 30 - 50% des flieBenden
Stroms betragen, keinesfalls genligen
die zum Ziinden erforderlichen Stro-
me im mA-Bereich.

Zum Einsatz des Thyristors siehe Ab-
schnitt XI.1.

1.5 Herstellverfahren

Etwas lax ausgedriickt besteht die
Kunst der Herstellung von Halbleiter-
Bauelementen im gezielten Ver-
schmutzen (=Dotieren) des Halblei-
ters. Die erste Dotierung des
Halbleiters erfolgt bei der Herstellung
des Basismaterials. Nach der extre-
men Reinigung wird vor dem Kristall-
ziehen die erforderliche Menge
Dotierstoff zugegeben, um die ge-
wlnschte Leitfahigkeit einzustellen.
Die Produktion des Basismaterials ist
eine Doméne von Spezialfirmen, wel-
che die Hersteller von Bauelementen
mit fertig gesagten Kristallscheiben
der gewiinschten Leitfahigkeit belie-
fern.

Die alteste Dotiermethode ist das Le-
gieren. Man stellte friiher Germanium
Transistoren her, indem man auf bei-
de Seiten eines dinngeschliffenen
Plattchens aus n-Germanium je ein
Klgelchen aus Indium setzte und in
einem Ofen schmelzen lieB. Das Indi-
um legierte sich in das Germanium
hinein und erzeugte an der Grenze je
eine p-leitende Schicht. Die Dicke der
verbleibenden Basisschicht lieB sich
Uber Ofentemperatur und Verweilzeit
steuern. Durch die viele Handarbeit
waren diese Transistoren bei recht
maBigen Eigenschaften noch ziemlich
teuer. Trotzdem |6sten sie eine Revo-
lution in der Elektronik aus.

Fir eine rationelle Massenproduktion
von Transistoren und IC’s eignet sich
weit besser das Diffundieren. Man
macht sich hier die Eigenschaft des
Siliziums zunutze, sich in einer Sau-
erstoffatmosphéare bei hoher Tempe-
ratur mit einer Oxid- (=Quarz) Schicht
zu Uberziehen. Diese Schicht ist sehr
widerstandsfahig und verhindert den
Zutritt von Dotierstoffen zum Silizium.
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Abb. 1-10: Dotiermethoden

Vor dem Diffundieren muB man mit
dem ProzeB der Photolithografie Off-
nungen (=Fenster) in der Oxidschicht
erzeugen. Dazu dberzieht man die
oxidierte Scheibe mit einem Photo-
lack, der durch eine Maske belichtet
und sodann entwickelt wird. Der Pho-
tolack hat jetzt Offnungen, durch die
hindurch man Offnungen in die
Oxidschicht atzt und danach den
Photolack wieder entfernt. Viele auf
diese Weise vorbehandelte Scheiben
kommen nun in einen Diffusionsofen,
in dem bei hoher Temperatur ein do-
tierstoffhaltiges Gas Uber die Schei-
ben stromt. Der Dotierstoff Borwas-
serstoff BH3 oder Phosphorwasser-
stoff PH3 zersetzt sich an der Schei-
benoberflache und die Dotieratome
diffundieren durch die Fenster in das
Silizium hinein. Uber Dotierstoffkon-
zentration und Temperatur kann man
das Dotierungsprofil im Halbleiter
steuern.

Das modernste Dotierverfahren ist die
lonenimplantation. Die Dotieratome
werden ionisiert und mit einem Kklei-
nen Beschleuniger auf hohe Ge-
schwindigkeit  gebracht.  Ahnlich
einem GeschoB in einem Sandsack
bleiben die lonen in einer von der Ge-
schwindigkeit abhangigen Tiefe im
Halbleiter stecken. Uber die Be-

schleunigungsspannung kann die Ge-
schwindigkeit und damit die Eindring-
tiefe gesteuert werden, eine Messung
des lonenstroms ergibt mit hochster
Prazision die Menge des Dotierstoffs.
Beides sind ganz wesentliche Vorteile
gegentber der Diffusion. Die Ein-
dringtiefe der lonen ist mit der Be-
schleunigungsspannung einstellbar,
aber doch relativ klein. Sie bleiben
schon in der Oxidschicht stecken. Es
kénnen daher die Gblichen photolitho-
grafischen Verfahren eingesetzt w er-
den. FUr moderne, hochtechnolo-
gische Bauelemente ist die lonenim-
plantation unentbehrlich.

Bei der Herstellung von Transistoren
schlieBt sich an die Dotierung der Ba-
siszonen eine Oxidation der Oberfla-
che und ein zweiter, gleichartiger
Schritt zur Dotierung der Emitter an.
Als letztes wird nochmals oxidiert und
Fenster geéatzt, um eine Aluminium-
schicht fir die elektrische Kontaktie-
rung aufzubringen. Eine Halbleiter-
scheibe mit 4 Zoll Durchmesser kann
Uber 10000 Transistorsysteme enthal-
ten, die nach Ritzen mit einem Dia-
manten oder mit Diamantsagen
vereinzelt und in Geh&use eingebaut
werden.
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Eine Komplikation liegt darin, daB fir
eine ausreichende Stabilitit die
Scheibe einige 100 um dick sein
muf, von denen der Transistor selbst
nur etwa 20 um in Anspruch nimmt.
Der Widerstand dieser Siliziumschicht
liegt in Reihe mit dem Kollektor des
Transistors. Er stért besonders bei
Transistoren mit héherer Sperrspan-
nung, die hochohmiges Ausgangsma-
terial erfordern.

Abhilfe bringt die Epitaxietechnik.
Man geht von einer extrem hoch do-
tierten, duBerst niederohmigen Einkri-
stallscheibe (Substrat) aus und laBt
durch Daruberleiten von Silan (SiH4)
und Dotiergas bei hoher Temperatur
eine dinne Kristallschicht passender
Leitfahigkeit aufwachsen. Diese Epi-
taxieschicht ist gerade dick genug flr
den Transistor. Die sehr gut leitende,
hochdotierte Substratscheibe versteift
sie mechanisch ohne einen Uberflis-
sigen Widerstand zu verursachen.
Eine geringfligig schlechtere Kristall-
qualitat der Epitaxieschicht muB in
Kauf genommen werden.

1.6 IC-Herstellung

Aus mehreren Grlinden ist Silizium
fir die Herstellung von integrierten
Schaltkreisen pradestiniert:

- Silizium bildet bei hoher Tempe-
ratur und Zutritt von Sauerstoff ein
festhaftendes Oxid mit sehr guter
mechanischer und chemischer
Bestandigkeit

- Silizium 14Bt sich einfach reinigen
und dotieren

- Aus Silizium sind fast fehlerfreie
Kristalle groBen Durchmessers
herstellbar

Das Galliumarsenid, ein Halbleiter mit
hervorragenden elektrischen Eigen-
schaften hat kein Oxid wie das Silizi-
um und die Kristalle weisen eine
weitaus hdhere Fehlerdichte auf. In
hochintegrierten 1C’s genlgt ein Kiri-
stallfehler zum Ausfall des betroffe-
nen Chips. Deswegen bleibt der
Integrationsgrad von Schaltungen aus
GaAs weit hinter dem Silizium zurtick.

vertikaler Substrot

Transistor Transistor

C

Sio,

Flemente eines bipolaren [C e

lateraler
npn pnp pnp
Transistor

Widerstand

Bamn

Kondensotor

i

p—Substrat

n—Epi Schicht

Abb. 1-11: Bauelemente eines bipolaren ICs
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In IC’s mussen die Kollektoren der
einzelnen Transistoren elektrisch von-
einander isoliert sein. Diese Isolation
erreicht man durch Aufbringen einer
n-leitenden Epitaxieschicht auf eine
p-leitende Substratscheibe. In der n-
leitenden Epitaxieschicht erzeugt man
voneinander isolierte "Wannen", in-
dem man entlang ihrer Grenzen p-lei-
tende Streifen bis zum p-Substrat
eindiffundiert, sieche Abb. 1-11. Wenn
das Substrat mit der negativen Ver-
sorgungsspannung verbunden ist,
isolieren die in Sperrichtung gepolten
pn-Ubergange die Wannen voneinan-
der.

In diesen Wannen entstehen mittels
zweier Diffusionen in gewohnter Wei-
se npn-Transistoren. Ein Problem
stellen pnp-Transistoren dar. Zusam-
men mit den npn-Transistoren kann
man ohne weiteres pnp-Transistoren
mit dem Substrat als Kollektor und
der Epitaxieschicht als Basis herstel-
len. Der Kollektor dieser Transistoren
ist aber zwangsweise mit der negati-
ven Versorgungsspannung verbun-
den, so daB sie nur als Emitterfolger
einsetzbar sind.

Braucht man pnp-Transistoren mit
isoliertem Kollektor, so missen in der
als Basis wirkenden p-Wanne Kollek-
tor und Emitter in der Schichtenfolge
nicht Ubereinander (vertikaler Transi-
stor) sondern nebeneinander liegen
(lateraler Transistor).

Laterale pnp-Transistoren haben sehr
kleine Stromverstarkungen (3...5) und
Grenzfrequenzen um 100 kHz. Man
gleicht ihre schlechten Eigenschaften
durch eine entsprechende Auslegung
der Schaltung aus. Der Aufwand fir
diese MaBnahmen ist weit geringer
als ein weiterer Diffusionsschritt fur
vertikale  pnp-Transistoren.  Man
nimmt diese Eigenart bei bipolaren
IC’s daher gewdhnlich in Kauf.

Widerstéande liegen als schmale, p-
dotierte Streifen maanderférmig in
den Wannen. Kondensatoren verwen-
den die Oxidschicht als Dielektrikum
und sind auf relativ kleine Werte be-
schrankt. Die Verwendung der Sperr-
schichtkapazitat eines pn-Ubergangs
ermoglicht gréBere, aber stark span-
nungsabhangige Kapazitatswerte.

Hochintegrierte digitale Schaltkreise
werden zur Begrenzung der Verlust-
leistung heute Uberwiegend in
CMOS-Technik aufgebaut. In ein p-
Substrat werden Source und Drain
der n-Kanal Transistoren -eindiffun-
diert oder implantiert. Fur die p-Kanal
Transistoren sind n-leitende Wannen
erforderlich, in denen Source und
Drain entstehen. Das erfordert eine
zweimalige Diffusion oder Implantati-
on. Dies erklart den héheren Preis
von CMOS-Schaltkreisen.
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Abb. 1-12: CMOS Inverter

Grundelement der CMOS-Technik ist
der CMOS-Inverter. Er besteht aus je
einem n- und p-Kanal Transistor mit
verbundenen Gates zwischen Up
und Masse. Liegt der Eingang an Ma-
sse oder Up , so ist immer ein Transi-
stor gesperrt, wahrend der andere
voll durchschaltet. Da immer einer der
beiden Transistoren sperrt, flieBt kein
Ruhestrom. Nur wahrend des Um-
schalten leiten kurzzeitig beide Tran-
sistoren, was als cross-conduction
bezeichnet wird. Bei den steilen Flan-
ken in digitalen Schaltungen ist der
kurzzeitige StromfluB vernachlassig-
bar. Liegt der Eingang dauernd auf
halber Versorgungsspannnung, so
kann bei hbéherer Versorgungsspan-
nung der Querstrom den Inverter
thermisch tberlasten.

Bei 5V Versorgungsspannung ist der
Querstrom noch zuldssig, so daB
man Inverter als billige analoge Ver-
starker mit einem Verstarkungsfaktor
von ca. 7 und extrem hohem Ein-
gangswiderstand einsetzen kann.
Man findet diese in Frequenzzahlern,
Infrarot-Bewegungsmeldern und an-
deren Geraten mit geringen Anforde-
rungen an die Genauigkeit. Als
Beispiel siehe auch den Gatteroszilla-
tor in Kap. VIII.2, Abb. 8-4.

Im CMOS-Gatter tritt die Schichten-
folge pnpn als mdoglicher Thyristor
auf. Dieser liegt zwischen der Versor-
gungsspannung und Masse. Ziindet
dieser Thyristor (Latch-up), so flieBt
ein sehr hoher Strom aus der Versor-
gungsspannung, der den IC zerstort.
Durch besondere Techniken versu-
chen die Hersteller, die Latch-up
Empfindlichkeit zu verringern. Voll-
kommen ausschlieBen kann man ihn
nur durch Einsatz der sehr kostspieli-
gen dielektrischen Isolation, also
ohne sperrende pn-Ubergénge.
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Il. Schaltungstechnik
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Abb. 2-1: Transistor-Grundschaltungen

Alle am Beispiel von bipolaren Transi-
storen beschriebenen Anordnungen
lassen sich ebenso mit Feldeffekttran-
sistoren realisieren. Dabei entspricht
dem Emitter die Source, der Basis
das Gate und dem Kollektor das
Drain.

Il.1 Der Transistor als Verstarker

Von den 3 Anschlissen des Transi-
stors fungiert im allgemeinen je einer
als Ein- und Ausgang, wahrend der
dritte signalmaBig an Masse liegt. Ge-
meinsam ist allen Anordnungen, daB
die Eingangsspannung die Basis-
Emitter Spannung und damit den Kol-
lektorstrom steuert. Der
Kollektorstrom flieBt durch einen Ar-
beitswiderstand und erzeugt hier ei-
nen Spannungsabfall. Der mit dem
Kollektorstrom schwankende Span-
nungsabfall stellt die Ausgangsspan-
nung der Verstarkerstufe dar. Es zeigt
sich, dafB3 nur die 3 in Bild 2-1 gezeig-
ten Anordnungen sinnvoll sind:

a) Emitterschaltung

In Emitterschaltung wird die Basis
des Transistors von der Eingangs-
spannung angesteuert, der Emitter
liegt wechselspannungsméaBig fest.
Der Kollektor ist Uber einen Arbeitswi-

derstand mit der Versorgungsspan-
nung verbunden. An ihm wird das
Ausgangssignal abgenommen.

b) Basisschaltun

In Basisschaltung liegt die Basis
wechselspannungsmaBig fest und der
Emitter dient als Eingang. Der Ar-
beitswiderstand liegt ebenfalls zwi-
schen  Kollektor und  positiver
Versorgungsspannung und der Kol-
lektor ist Ausgang.

c) Kollektorschaltun

Hier wird die Basis angesteuert und
der Arbeitswiderstand liegt zwischen
Emitter und negativer Versorgungs-
spannung. Der Emitter ist Ausgang,
wahrend der Kollektor wechselspan-
nungsmanig festliegt.

1.2 Einstellung des Arbeitspunkts

Die 3 Grundschaltungen des Transi-
stors werden erst durch zusatzliche
Bauelemente und eine Stromversor-
gung funktionsfahig. Jede lineare Ver-
starkerschaltung hat ihren Arbeits-
punkt, bei dem im Transistor ein Ru-
hestrom flieBt und eine CE-Spannung
anliegt. Die variable Eingangsspan-
nung pragt beiden Anderungen auf,
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Abb. 2-2: Ruhestrom Stabilisierung

die letztlich das Ausgangssignal dar-
stellen. Als einfachste Moglichkeit zur
Einstellung des Arbeitspunkts kann
ein Spannungsteiler dienen, der die
Basis-Emitter Spannung fir den ge-
wuinschten Ruhestrom abgibt. Am Ar-
beitswiderstand Ra stellt sich von
selber die entsprechenden CE-Span-
nung ein. Das funktioniert gut bei kon-
stanter Temperatur und konstanter
Versorgungsspannung, ergibt aber
unzumutbare Anderungen des Ruhe-
stroms mit der Temperatur. Eine
Temperaturzunahme um 1°C erhoht
den Kollektorstrom eines bipolaren
Transistors um ca. 10 %, 25°C ver-
zehnfachen ihn annahernd. Das ist
fir ein der AuBentemperatur ausge-
setztes Gerét vollig unzumutbar. Fir
einen konstanten Ruhestrom muBte
man die Basis-Emitter Spannung mit
einer mehr oder minder aufwendigen
Kompensationsschaltung pro °C um
etwa 2,5 mV verkleinern.

Zum Glick geht es auch einfacher,
den Ruhestrom gegenlber Tempera-
tur- und Spannungsschwankungen zu
stabilisieren: Man legt zwischen Emit-
ter und Masse einen Widerstand, an
dem beim Ruhestrom eine Spannung
von etwa 1 Volt abféllt und dimensio-
niert den Spannungsteiler fir die Ba-
sis entsprechend um. Wenn jetzt die
Temperatur um 1°C zunimmt, sinkt
die erforderliche Basis-Emitter Span-
nung um 2,5 mV. Um diesen Wert er-

héht sich die Spannung am Emitterwi-
derstand, so daBB der Ruhestrom nur
noch um 0,25% zunimmt, eine Ver-
besserung um den Faktor 40 bei mini-
malem Aufwand. Temperaturschwan-
kungen um * 40°C lassen den Ruhe-
strom um +£10% schwanken, was fur
einen Verstarker vollkommen akzep-
tabel ist.

Als Konstantstromquelle eingesetzt,
hat die Schaltung einen sehr hohen
Innenwiderstand, so daB Anderungen
der Spannung am Kollektor den
flieBenden Strom nur ganz minimal
beeinflussen.

In Emitterschaltung liegt der Arbeits-
widerstand zwischen Kollektor und
positiver Versorgungsspannung. Eine
Zunahme der Eingangsspannung er-
héht den Kollektorstrom und den
Spannungsabfall am Arbeitswider-
stand. Die Spannung am Kollektor
sinkt dadurch ab und die Ausgangs-
spannung ist gegenphasig zur Ein-
gangsspannung. Eine Verstarker-
stufe in Emitterschaltung invertiert da-
her das Eingangssignal.

Fir die Basisschaltung gelten die Be-
trachtungen Uber den Ruhestrom in
gleicher Weise. Eine Zunahme der
Eingangsspannung verringert hier
aber die Basis-Emitter Spannung und
damit den Kollektorstrom. Der sinken-
de Spannungsabfall am Arbeitswider-
stand 4Bt die Spannung am Kollektor
ansteigen, so daB eine Verstarkerstu-
fe in Basisschaltung das Eingangssi-
gnal nicht invertiert.

Vollig unkritisch in Bezug auf den Ru-
hestrom ist die Kollektorschaltung mit
dem  Arbeitswiderstand zwischen
Emitter und negativer Versorgungs-
spannung. Der Emitter folgt der Basis
mit der Basis-Emitter Spannung als
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Differenz, der Emitterfolger invertiert
nicht.

1.3 Schaltungsanordnungen

Eine Durchsicht von Schaltungen
elektronischer Gerate und des "Innen-
lebens" von IC’s zeigt, daB Transisto-
ren immer wieder in den gleichen
Grundanordnungen verschaltet sind.
Eine Kenntnis dieser Grundanordnun-
gen und ihrer Eigenschaften ist eine
Voraussetzung flr das Verstandnis
der Arbeitsweise dieser Schaltungen.
Wenn man die Schaltungs- technik
als Sprache ansieht, dann sind die 8
besprochenen Grundanordnungen
ihre Vokabeln. Die 3 Anordnungen
Emitter-, Basis und Kollektorschal-
tung wurden bereits in Abschnitt 11.1
besprochen.

Die Bezeichnungen Komplementéar
Darlington und Komplementar Emit-
terfolger sind nicht standardisiert. Sie
werden ab hier konsistent verwendet.

a) Darlingtonschaltung

Sie besteht aus einem Transistor mit
vorgeschaltetem Emitterfolger und
hat daher die doppelte Basis-Emitter
Spannung wie ein einfacher Transi-
stor und das Produkt der beiden
Stromverstarkungen als Ge-
samtstromverstarkung. Ein "Darling-

ton" kann in jeder der 3 Grundschal-
tungen eingesetzt werden. Nachteilig
ist die hohe Sattigungsspannung (sie-
he 11.8), die gleich der Summe der
Sattigungsspannung des ersten Tran-
sistors und der Basis-Emitter Span-
nung des zweiten Transistors ist.
Typische Werte liegen um 1 Volt.
Wird der Kollektor des ersten Transi-
stors mit der positiven Betriebsspan-
nung verbunden, so ist das Verhalten
auBerhalb der Sattigung dem Darling-
ton fast gleich. Ganz genau genom-
men ist das aber kein Darlington
mehr.

b) Komplementar Darlington

Er entsteht, indem man an Stelle des
ersten npn-Transistors im Darlington
einen pnp-Transistor setzt. Die Ge-
samtschaltung verhalt sich wie ein
pnp Transistor mit dem Produkt der
beiden Stromverstarkungen und einer
Basis-Emitterspannung  von  ca.
0,65V. Sie wird haufig an Stelle eines
pnp-Leistungstransistors verwendet.
Wegen der deutlich geringeren L6-
cherbeweglichkeit in Silizium missen
die Chips von pnp-Leistungstransisto-
ren fir den gleichen Kollektorstrom
etwa die doppelte Flache haben. Sie
sind deshalb teurer als npn-Typen
und werden gerne durch diese Schal-
tung substituiert. Bei der Sattigungs-
spannung gleicht die Komplementar

E
Darlington

Komplementar
Darlington

+Ub

Aus

-u
Komplementdr
Emitterfolger

Abb. 2-3: Kombinationen von 2 Transistoren
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Darlingtonschaltung dem normalen
Darlington.

c) Komplementér Emitterfolger

Die Hintereinanderschaltung von 2
Emitterfolgern mit komplementéren
Transistoren hat eine ahnlich hohe
Stromverstarkung wie die beiden Dar-
lington-Schaltungen. lhre wichtigste
Eigenschaft resultiert daraus, daB die
beiden Basis-Emitter Spannungen
umgekehrte Vorzeichen haben und
sich damit gegenseitig aufheben. Die
Ausgangsspannung ist dadurch mit
guter Genauigkeit gleich der Ein-
gangsspannung. Der Komplementar
Emitterfolger bendtigt einen Wider-
stand oder eine Stromquelle am Emit-
ter des ersten Transistors, da der
Emitterstrom dieses Transistors das
gleiche Vorzeichen hat, wie der Ba-
sisstrom des zweiten Transistors. In
der Ausgangsstufe hochwertiger Ope-
rationsverstarker findet man haufig
zwei Komplementar Emitterfolger mit
umgekehrter Polaritat, z.B. in Abb. 2-
7. Jeder der beiden Ausgangstransi-
storen kann Strom in einer Richtung
liefern. Der fehlende Spannungsver-
satz ergibt einen lickenlosen Uber-
gang bei Vorzeichenwechsel des
Ausgangsstroms.

d) Differenzverstarker

Der Differenzverstarker besteht aus 2
Transistoren, deren Emitter miteinan-
der verbunden sind. Der Emitterstrom
fir beide Transistoren wird von einer
Konstantstromquelle geliefert, die
Summe der beiden Strome ist also
konstant. Verbindet man die Basisan-
schliisse der beiden Transistoren, so
haben beide exakt die gleiche Basis-
Emitter Spannung und lassen daher
genau den gleichen Kollektorstrom
flieBen. Dieser Strom ist unabhangig
vom Wert der Basisspannung, solan-

ot
4.¢

[ 4

1 W Kon—
stant—
strom—

quelle

Abb. 2-4: Differenzverstarker

ge man im Arbeitsbereich der Strom-
quelle bleibt. Die Ausgangsspannun-
gen andern sich dabei nicht. Diese
Eigenschaft des Differenzverstarkers
nennt man Gleichtaktunterdriickung.
Eine Spannungsdifferenz  zwischen
den beiden Basisanschlissen erhdht
die Basis-Emitter Spannung und da-
mit auch den Strom des Transistors
mit der positiveren Basis (bei npn),
beides auf Kosten des anderen Tran-
sistors. Die Stromquelle erzwingt eine
konstante Summe beider Strome, so
daB der eine Kollektorstrom gerade
um den Betrag zunimmt, um den der
andere zuriickgeht. Die Spannung an
einem Arbeitswiderstand nimmt daher
um den gleichen Betrag zu, um den
die andere abnimmt. Der Differenz-
verstarker hat dadurch einen exakten
Gegentaktausgang, dem keine Ande-
rungen der Gleichtakispannung Uber-
lagert sind. Beide Eigenschaften
pradestinieren den Differenzverstar-
ker fUr Eingangsstufen von Operati-
onsverstarkern. Die gleichzeitige
Herstellung der Transistoren auf ei-
nem |IC-Chip sorgt fir exzellente
Ubereinstimmung aller Eigenschaf-
ten.
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f) Stromspiegel

e) pnp-Darlington-Differenzverstarker
1.3V

0,65V i‘ 0,65V ! i
oV

T2\ T5/
T 6
oV
— T7
M »*

Abb. 2-5: Darlington-Differenzverst.

Der Gleichtaktbereich des pnp-Dar-
lington-Differenzverstérkers in Abb.
2-5 reicht bis zur negativen Versor-
gungsspannung. Die Schaltung wird
als Eingangsstufe in vielen bipolaren
Operationsverstarkern eingesetzt.

Die Schaltung nutzt aus, daB Silizi-
um-Transistoren eine Basis-Emitter-
Spannung von 0,65V haben, mit ca.
0,15V zwischen Kollektor und Emitter
aber schon linear arbeiten. In Abb. 2-
5 sind die Spannungen bei 0V Ein-
gangsspannung eingezeichnet. Man
sieht, daB jeder Transistor ein UCE
von 0,65V hat und im linearen Be-
reich arbeitet. Der Kollektorstrom von
T2 wird im Stromspiegel T3/T4 ge-
spiegelt, die Differenz zum Kollektor-
strom von T5 flieBt in die Basis von
Transistor T7, dessen Kollektor die
weiteren Stufen der Schaltung an-
steuert.

Fir das Verstindnis des Stromspie-
gels muB man sich erst einmal Gber
den Unterschied zwischen einer
Stromquelle und einer Stromsenke
klar werden. Praktisch alle elektroni-
schen (Konstant-) Stromquellen be-
stehen aus einem  irgendwie
gesteuerten Vorwiderstand, der mit
einer der beiden Versorgungsspan-
nungen verbunden ist. Bei einer
Stromquelle ist dies die positive Ver-
sorgungsspannung, bei einer Strom-
senke die negative. Der Konstant-
strom kann also nur aus der Richtung
der anderen Versorgungsspannung
her zu der jeweiligen Versorgungs-
spannung hin flieBen.

Die Funktion des Stromspiegels ist
leicht zu verstehen: In den linken
Transistor flieBt Strom aus irgendei-
ner Quelle aus Richtung der positiven
Versorgung her. Er teilt sich entspre-
chend der Stromverstarkung auf Ba-
sis und Kollektor auf und es stellen
sich automatisch der zum Kollektor-
strom gehdrende Basisstrom und die
zugehorige Basis-Emitter Spannung
ein. Diese Spannung liegt auch an
der Basis des rechten Transistors, so
daB dieser exakt den gleichen Kollek-
torstrom flieBen 1aBt. Der rechte Tran-
sistor wirkt so als Stromsenke fir
(fast) genau den Strom, der aus einer
Stromquelle in den linken Transistor

T i

<

Strom—
senke

Strom-—
quelle

Stromspiegel

. o
1, 2§

Prézisions—
Stromspiegel

Flr kleine
Stréme

Mit Ausgleichs—
widerstdnden

Abb. 2-6: Stromspiegel
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hineinflieBt. Mit umgekehrten Vorzei-
chen gilt dies flr Stromspiegel aus
pnp-Transistoren. Die klassische An-
wendung eines Stromspiegels in IC’s
zeigt Abb. 2-7.

Die Basisstrome der beiden Transi-
storen flieBen nicht als Kollektorstrom
durch den linken Transistor und feh-
len dem gespiegelten Strom. Fiir bes-
sere Genauigkeit kann man einen
Emitterfolger einsetzen, der den Kol-
lektor des linken Transistors nur mit
seinem Basisstrom belastet und so
den Fehler um seine Gleichstromver-
starkung verringert.

Auch der Stromspiegel profitiert von
der guten Ubereinstimmung von
Transistoren auf einem IC-Chip. Beim
Aufbau mit diskreten Transistoren
setzt man zur Symmetrierung je einen
Ausgleichswiderstand zwischen Emit-
ter und Masse, an dem beim Nenn-

strom etwa 0,2 Volt Spannung
abfallen.
Ein Emitterwiderstand am  Aus-

gangstransistor setzt dessen Basis-
Emitter Spannung und damit den
Ausgangsstrom stark herab. Schon
mit relativ kleinen Widerstadnden ist
der gespiegelte Strom sehr viel klei-
ner als der Eingangsstrom.

a) Analogschalter

V4

Ale A2
C o—¢(»
]

h ' ‘\/ss

Abb. 2-6: CMOS-Analogschalter

Analogschalter in CMOS-Technik ha-
ben hervorragende Eigenschaften.
Sie kommen denen von Relais nahe
und Ubertreffen sie in mancher Hin-
sicht. Ein CMOS-Analogschalter be-
steht aus je einem n-Kanal und
p-Kanal MOSFET, deren Substrate
an Vss und Vdd liegen, siehe Abb. 2-
6. Der Eingang C steuert das Gate
des n-Kanal MOSFET direkt und das
Gate des p-Kanal MOSFET Uber ei-
nen Inverter an.

Im ausgeschalteten (C=Vss) Zustand
sperren beide Transistoren. Im einge-
schalteten Zustand (C=Vdq) leiten sie
und verbinden die Anschlisse A1 und
A2 wie der Kontakt eines Relais. Liegt
die Analogspannung nahe an Vss, so
leitet vor allem der p-Kanal Transi-
stor, entsprechend bei einer Analog-
spannung nahe an Vdd der n-Kanal
Transistor. Der Ein-Widerstand liegt
bei modernen Schaltern im Bereich
von 5 - 20 Q..

Der Bereich der Analogspannungen
ist naturgeman auf den Bereich zwi-
schen den beiden Versorgsspannun-
gen beschrankt. Das Schalten selbst
erfolgt sehr schnell und ist natdrlich
vollig verschleiBfrei.
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1.4 Aufbau einfacher Schaltungen
Das Vorkommen der besprochenen
Schaltungsanordnungen soll anhand
einiger Analogschaltungen untersucht
werden.

Der Operationsverstarker P55AU

Zur Frequenzkompensation dient das
RC-Glied R5/C1 sowie die Kondensa-
toren C2 und C4. R10 ist gleichzeitig
Arbeitswiderstand von T3. Dies ist
eine Mitkopplung zur Anhebung der
Verstarkung.

Py Py

16k
R9
82M

ol 2 NUI o
o abgl. X [

220R

® +15V

. _Lcs
RN JionF

1
~ | & C5
ED@ L o
CZ2|| Y n
®
100pF|}_‘ Aus
R5 ¢ N
| — o™N
Sk wLo
DOR10nF c7
RT [270pF
-—1:»—»@ 1 T2 B—
ein 53R 1 2 T e Masse
R2 —
oine—___ ]
22R
s =
a\ 50nF
co v : ’ ® 15V

10nF L Transistoren:

npn:

2N3707 pnp: SK3093

Abb. 2-7: Operationsverstarker Philbrick P55AU

Die erste Schaltung stammt von ei-
nem der ersten transistorbestlckten
Operationsverstarker, dem P55AU
der Firma Philbrick (USA, ca. 1960).
Von George A. Philbrick stammt die
Idee des Operationsverstarkers, die
er sich patentieren lieB. Seine Firma
stellte lange Zeit Operationsverstar-
ker und analoge Baugruppen her.
Entsprechend dem damals hohen
Preis flr Halbleiter wurden nur 6
Transistoren eingesetzt. Zum Aus-
gleich trieb man mit 17 Widerstanden
und 9 Kondensatoren einen grofB3en
Aufwand an passiven Bauelementen.
Die Eingangsstufe mit T1 und T2 ist
ein Differenzverstarker mit R4, R7,
R8 und R10 als Arbeitswiderstanden.

Der Differenzverstarker T1/T2 hat als
"Konstantstromquelle" nur den Wider-
stand R6. Das ergibt keine besonders
gute Gleichtaktunterdriickung. Zum
Ausgleich folgt ein zweiter Differenz-
verstarker T3/T4. Dessen Gleichtak-
tunterdriickung mit R11 als Kon-
stantstromquelle halt sich ebenfalls in
Grenzen, offensichtlich reicht die
kombinierte Gleichtaktunterdriickung
beider Verstarker aber aus. Transistor
T4 steuert direkt den pnp-Transistor
T5 an, dessen Kollektor tiber R15 und
C5 zum Ausgang fihrt. Der "Arbeits-
widerstand" besteht aus T6 als Kon-
stantstromquelle (-senke) in Emitter-
schaltung. Wieder findet man Fre-
quenzkompensationsglieder namlich
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C3, C5 und R17/C7 am Ausgang. Die
Verwendung einer Konstantstrom-
quelle als Arbeitswider- stand bewirkt,
daB die Differenz der Kollektorstrome
von T5 und T6 zum Ausgang flieBt
und das Ausgangssignal des Verstar-
kers darstellt.

Der IC-Operationsverstarker OP-22

dere Uber einen Vorwiderstand am
Null-Eingang. Legt man an die beiden
Null-Eingange die Enden eines Trim-
mers, dessen Schleifer an -U liegt, so
kann man kleine Asymmetrien der
Eingangsstufe ausgleichen.

+in

719 T21
T15 T17| M . 127

123|726

T F
TLS/_KTM msjagzloq* T2|§/
~_ .
T4 T6 16 -
P - e v
'\ h
L& 122|124
R1 R2
—u

Abb. 2-8: IC-Operationsverstarker OP-22

Abb. 2-7 zeigt das Innenleben des
Operationsverstarkers OP-22. Sein
Betriebsstrom ist in einem weiten Be-
reich einstellbar. Seiner Schaltung
liegt die Einsicht zugrunde, dafB ein
Transistor auf einem IC-Chip weitaus
weniger Flache einnimmt als ein Wi-
derstand. Somit enthalt diese Schal-
tung bei 28 Transistoren nur noch 3
Widerstande und 2 Kondensatoren.

In der Eingangsstufe steuern die bei-
den Emitterfolger T2 und T9 den pnp-
Differenzverstarker T3/T7 an, der T5
als Konstantstromquelle hat. Als Ar-
beitswiderstdnde dienen die Strom-
quellen T4 und T6, die von T22
gesteuert werden. T4 und T6 sind
Multiemitter-Transistoren, in deren
Basis zwei Emitter eindiffundiert sind.
Der eine Emitter liegt an -U, der an-

Die Ausgéange des ersten Differenz-
verstarkers gehen Uber die beiden
Emitterfolger T13 und T20 zum 2. Dif-
ferenzverstarker T14/T18 mit T16 als
Konstantstromquelle. Dessen Aus-
gange arbeiten auf einen Stromspie-
gel T15/T17. Diese Anordnung
versteht man am einfachsten durch
Betrachtung der Strombilanz: Der
Kollektorstrom von T14 wird gespie-
gelt und flieBt dann als Kollektorstrom
von T17. Als Stromsenke fungiert der
Kollektor von T18. Die Differenz der
beiden Stréme flieBt zur Ausgangs-
stufe, die aus 2 Komplementar-Emit-
terfolgern besteht. Der eine davon
(T26/T27) liefert positive, der andere
(T23/T28) negative Stréme zum Aus-
gang. Wegen des minimalen Span-
nungsversatzes der Komplementar
Emitterfolger geschieht der Wechsel
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der Stromrichtung vollkommen stetig.

Die beiden Kondensatoren C1 und
C2 stellen den fiir Stabilitat erforderli-
chen Frequenzgangs der Leerlaufver-
starkung ein. Die vielen Stufen haben
ausreichend Verstarkung, so daf3
man sie durch die Kondensatoren auf
den korrekten Frequenzgang herun-
terdriicken kann.

Der in den lset Eingang flieBende
Strom steuert die Stromspiegel an der
+ und -Versorgung im Verstarker an
und gibt so alle Stréme vor. Dazu
wird dieser Eingang Uber einen Wi-
derstand mit -U verbunden. Der Ver-
starker ist bei 20 tA Gesamtstrom-
aufnahme zwar langsam, aber bereits
voll arbeitsfahig.

Der Universal Timer-IC 555

Als letzte Schaltung soll der Zeitgeber
IC 555 besprochen werden. Die
Schaltung enthélt 2 Komparatoren,
die beide als Darlington-Differenzver-

starker aufgebaut sind. Diese verglei-
chen ihre Eingangsspannung mit den
Spannungen an den Abgriffen des
Spannungsteilers aus den 3 gleich-
groBen Widerstanden R8-R10. Die
Schaltschwelle des Trigger-Eingangs
betragt dadurch 1/3, diejenige des
Schwelle-Eingangs 2/3 der Versor-
gungsspannung Up. Der Abgriff bei
2/3 - Up (Kontrollspannung) ist her-
ausgefuhrt, um ihn mit einem Kon-
densator abblocken zu kénnen.

Die beiden Komparatoren des 555
steuern das Flipflop aus den Transi-
storen T18 und T20. Leitet T18 (Flipf-
lop rlckgesetzt), so sperrt T20 und
Uber R12 flieBt Basisstrom zu T18.
Leitet T20 (Flipflop gesetzt), so kann
Uber R12 kein Basisstrom zu T18
flieBen. Dieser sperrt und tber R11
und D1 flieBt Basisstrom zu T20.

Das Flipflop wird gesetzt, wenn die
Spannung am Trigger Eingang unter
1/3 - Up absinkt. Der linke Darlington

+Ub @
R1 R2 RS R6 R8 ﬁRK‘:
T T5 7 T10 T3 T17 T19 122 |
S
A :l .
' ' I 123
Kontroll—‘
spannung 17 . . 59 roe
Schwelle ¢ < ®
Kk (oo [ [
T21
Tli)/_( 15 D1V 120 |<
Trigger ® p ng
99 N_T12] [T4 T16 ' K T24
I/ R15
Reset T3 e <
Entla—
dung T4 R3 R R10 R14
Masse ¢— -
Flipflop

Abb. 2-9: Universal Timer-IC 555
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T9/T12 des Differenzverstarkers zieht
Strom, der in die Basis von T16 flieBt
und diesen einschaltet. Dadurch wird
der Basisstrom von T18 abgeleitet
und dieser sperrt.

Ruckgesetzt wird das Flipflop in je-
dem Fall, wenn der Reset-Eingang
nach Masse gezogen wird. Uber D1
kann kein Basisstrom mehr in T20
flieBen, so daB dieser sperrt. Der
Darlington-Differenzverstarker am
Schwelle- Eingang aus T2/T6/T8/T11
hat als Arbeitswiderstande die beiden
Stromspiegel T1/T5 und T7/T10. Die
beiden Ausgangstransistoren T5 und
T7 der Stromspiegel sind als Diffe-
renzverstarker verschaltet, so daB der
Kollektorstrom von T5 in die Basis
von T18 flieBt. Steigt die Spannung
am Schwelle- Eingang auf 2/3 - Up,
so werden T2/T6 leitend und steuern
T1/T5 an. Dessen Kollektorstrom
schaltet T18 durch, dieser sperrt T20
und setzt das Flipflop zurtick.

Der Flipfloptransistor T20 steuert Gber
T21 die Ausgangstransistoren T22-
T24 und den Entladungstransistor T4
an. Sperrt T20 (Flipflop rickgesetzt)
so wird der Ausgang nach M gezogen
und der Entladetransistor T4 leitet.
Prioritdt am Flipflop haben in dieser
Reihenfolge Reset-, Trigger- und
Schwelle- Eingang. Der Einsatz des
555 als Zeitgeber wird in Abschnitt
VII.2 beschrieben.

11.5 Betriebsweisen von
Transistoren
a) Inverser Betrieb

o

”E”

Abb. 2-10: Inverser Betrieb

Die Schichtenfolge npn eines Transi-
stors "stimmt" auch beim Vertau-
schen von Kollektor oder Emitter.
Man nennt dies inversen Betrieb. Ein
fir normalen Betrieb aufgebauter
Transistor hat invers nur sehr geringe
Werte von Stromverstarkung (3 - 5),
CE-Sperrspannung (um 5 V) und
Grenzfrequenz. Die Sattigungsspan-
nung aber erreicht extrem kleine Wer-
te bis zu wenigen mV. Dies kann far
spezielle Analogschaltungen interes-
sant sein.

b) Sattigung und Schaltzeiten

Will man die Kollektor-Emitter Span-
nung eines Schalttransistors so klein
wie moglich machen, so fihrt man
ihm deutlich mehr Basisstrom zu, als
er benétigt. Diese Betriebsweise
nennt man Séttigung, in der die CE-
Spannung je nach Grad der Uber-
steuerung, Kollektorstrom und
Transistortyp bis unter 0,1 V zurlck-
geht. Die Energieersparnis durch den
kleineren Spannungsabfall macht den
gréBeren Basisstrom meist mehr als
wett. Ublich sind Ubersteuerungen
um den Faktor 2 (doppelter Ba-
sisstrom), bei Leistungsschaltern fir
ein B von 10, der Basisstrom betragt
also 1/10 des Kollektorstroms.

Nachteilig bei der Sattigung ist die
deutliche Verzégerung des Abschal-
tens. Dies kommt von der Uber-
schwemmung der Basiszone mit
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Ladungstragern, welche bis zu ihrer
Aufzehrung den Basisstrom liefern
und die Speicherzeit stark verlangern.
Dieser Effekt tritt bei allen bipolaren
Bauelementen auf, auch bei Dioden,
nicht aber bei allen Arten von Feldef-
fekttransistoren.

Abb. 2-11: Die Schaltzeiten

Abb. 2-11 zeigt die international Ubli-
che Definition der Schaltzeiten elek-
tronischer Bauelemente. Alle Zeiten
sind auf die Zeiten des Steuerimpul-
ses und die Zeiten beim Erreichen
von 10% und 90% der Maximalampli-
tude bezogen. Die Anstiegszeit tr (ri-
setime) und die Abfallzeit t (falltime)
sind die Zeiten zwischen 10% und
90% der Maximalamplitude. Die Ver-
zbgerungszeit td (delaytime) ver-
streicht zwischen der Ein-Flanke des
Steuerimpulses und dem Erreichen
der 10% Schwelle, die Speicherzeit ts
(storage time) zwischen der Aus-
Flanke des Steuerimpulses und dem
Erreichen der 90% Schwelle.

Wahrend man bei Leistungsanwen-
dungen die Sattigung meist in Kauf
nimmt, setzt man in digitalen Schal-
tungen zwei Methoden zu ihrer Ver-
meidung ein:

Man leitet entweder den Uberschussi-
gen Basisstrom durch eine Schottky-
Diode ab (Schottky-TTL) oder
verhindert bei ECL (Emitter Coupled
Logic) die Sattigung durch Schal-
tungsauslegung.

c) Schottky-Logik
Schottky-TTL-IC’s

enthalten eine

Abb. 2-12: Schottky-Transistor

Schottky-Diode (UF = 0,45 V) zwi-
schen Kollektor und Basis der in Sat-
tigung kommenden Transistoren.
Sinkt bei Uge = 0,65 V die Spannung
am Kollektor auf 0,2 V ab, so wird die
Diode leitend und fihrt den Uber-
schissigen Basisstrom Uber den Kol-
lektor nach Masse ab, genau wie im
Steuertransistor eines Stromspiegels.
Der Transistor schaltet bis auf etwa
0,2 V durch, ohne in Sattigung zu ge-
hen. Beim Abschalten des Stroms tritt
daher keine verlangerte Speicherzeit
auf.

. Emittergekoppelte Logik ECL
ECL setzt als Basisgatter einen Diffe-
renzverstarker ein, dessen Strom-
quelle und dessen Arbeitswider-
stande so bemessen sind, daB kein
Transistor in Sattigung kommen kann.
Die Arbeitsgeschwindigkeit ist enorm
hoch durch hohe Stréme und kleinen
Spannungshub. Die ECL-Pegel fur H
und L betragen:

H=-1,48V (<-1,4V)

L=-0,85V (>-1V)
ECL-Gatter findet man in Supercom-
putern, extrem schnellen Zahlern und
der optischen Ubertragungstechnik.
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lll Berechnung von Schaltungen

lll.1 Die ideale Diode

Wegen der groBen Bedeutung der
Strom-Spannungs Kennlinie eines pn-
Ubergangs fiir alle bipolaren Bauele-

Abb. 3-1: Kennlinie ideale Diode

mente soll diese genauer betrachtet
werden. Man kann die Kennlinie einer
idealen Diode aus sehr grundlegen-
den physikalischen Gesetzen herlei-
ten. Da dies den Rahmen dieser
Vorlesung sprengen wuirde, wird die
Formel vorgegeben:
9y

i = io-(e["'TJ—1 )
Mit:  q= 1,602*107'% As =
Elektronenladung

k= 1,38*10 J/K =
Boltzmann Konstante

T= °C+273,15=
absolute Temp. in Kelvin

Diese Formel beschreibt auch reale
Dioden sehr gut. Der Strom io hangt
ab von Flache, Dotierung, Temperatur

etc. des pn-Ubergangs. Im Exponen-
ten stehen auBer der Spannung U
und der Temperatur T nur die beiden
Naturkonstanten k und qg.

kT/q hat die Dimension einer Spann-
nung, die bei 25 °C einen Wert von
25,69 mV hat. Nimmt die Spannung
um 25,69 mV zu, so wachst der
Strom um den Faktor e (=2,71828).
Dieser hangt also exponentiell von
der Spannung ab. Umgekehrt hangt
die Spannung logarithmisch vom
Strom ab, was bei der elektronischen
Logarithmierung ausgenutzt  wird.
Ohne Spannung wird der Strom zu 0.
Negative Spannungen ergeben groBe
negative Exponenten der e-Funktion.
Ihr Wert ist gegen die Zahl -1 ver-
nachlassigbar, so daB der Sperrstrom
der idealen Diode schon bei kleinen
Sperrspannungen den Wert -ip er-
reicht.

Flr die Berechnung der Verstarkung
von Schaltungen ist die Steilheit S
wichtig, die Anderung des Stroms in
Abhangigkeit von der Spannung. Die-
se entspricht der Steigung A//A U
der Tangente an die Diodenkennlinie
(sieche Abb. 3-1). Ihr Wert ist gleich
der Ableitung dl/dU der Formel fir
den Strom im Arbeitspunkt lo, Uo:

Loy -
q

N

Abgesehen von der zu subtrahieren-
den 1 ist dies gleich:

[Q'Uo
lo=io- (el *T

S=dl/dU=
q-Uo
k-T

S= io-(e[
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q " mA
k-T 38,9 v

Die Steilheit S ist also einfach gleich

dem Strom Ip * 38,9 (MA/V).

Fir die Praxis runden wir auf:

S = lo- 40 (MANV)

S:

lo -

Neben einer geringen Abhéangigkeit
von der Temperatur hangt die Steil-
heit also nur vom flieBenden Ruhe-
strom ab.

Die GroBe des Stroms ip soll einmal

aus den Datenblattwerten einer rea-
len Diode errechnet werden:

Durch die Diode BAY41 flieBt bei 0,6
V und 25°C ein Strom von 2 mA. Man

erhalt:
(etfé’?J .

O

Die subtrahierte 1 darf sicher ver-
nachlassigt werden und wir erhalten
den Wert von io :

2 mA

(138

io= 2mA/1,38-10'0= 0,145 pA

ip ist relativ stark von der Temperatur
abhangig. Er &ndert sich bei 1°C
Temperaturanderung um etwa 10 %.
Einfach zu merken sind die Anhalts-
werte:

1 °C Erhéhung: 1,1-facher Strom
25 °C Erh6hung: 10-facher Strom

Dies qilt gleichermaBen far FluB- und
Sperrstrome. Auf &hnlichen (Diffusi-
ons-) Prozessen beruht auch die Alte-
rung elektronischer Bauelemente. Zur
Zuverlassigkeit elektronischer Bau-
elemente siehe Abschnitt II1.5.

lll.2 Die Faustformeln

Aus der Formel der idealen Diode er-
hielten wir fir die Steilheit:

S =dl/dU = 40 - It (mA/V), bei ande-
ren Transistortypen muB man die
Steilheit dem Datenbaltt entnehmen.

Der Kehrwert der Steilheit dU/dl ist
ein differentieller Widerstand. Der
Steilheit S entspricht daher dem diffe-
rentiellen Innenwiderstand dU/dl
1/S. So betragt bei einer Steilheit S
von 40 (mA/V) der differentielle In-
nenwiderstand 25 Q.. In Kenntnis der
Steilheit und des Innenwiderstands
konnen wir die Formeln fir das elek-
trische Verhalten von Transistoren in
verschiedenen Anordnungen ableiten.
Die Ein- und Ausgangswiderstande
sind immer die differentiellen Innenwi-
derstande.

An Stelle von Emitter / Basis / Collek-
tor treten bei FETs Source / Gate /
Drain.

a) Eingangswiderstande Rein
Basisschaltung
Am Emitteranschluf tritt véllig unver-
falscht der Innenwiderstand der
BE-Diode auf:

Rein = 1/S.

Emitterschaltung

Der Basisstrom ist um den Faktor B

(Gleichstromverstarkung) kleiner als

der Kollektorstrom. Daher ist der Ein-

gangswiderstand B-mal so grof3:
Rein = B/S

Kollektorschaltung

Der Basisstrom ist um den Faktor B
kleiner (Emitterfolger) als der Emitter-
strom (=Kollektorstrom). Die Stro-
maufnahme des Widerstands am
Emitter erscheint daher um den Fak-
tor B geringer an der Basis. Der Ein-
gangswiderstand an der Basis ist um
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Schaltung: Rein Raus Verstarkung
Emitter- B/S o0 S: Ra

Basis- 1/S oo S: Ra

Kollektor- B - Rem 1/S 1

den Faktor B hoher als der Emitterwi-
derstand:
Rein = B - REmitter

Das Gate eines Feldeffekttransistors
bzw. das Gitter einer Roéhre sind
stromlos. Die Eingangswiderstande
dieser Bauelemente sind daher bei
Gleichspannung unendlich groB, bei
Wechselspannung wirkt die Ein-
gangskapazitat.

b) A ngswiderstinde Raus
Basis- und Emitterschaltung
Sowohl in der Emitter- als auch der
Basisschaltung ist der Kollektor der
Ausgang. Der Kollektorstrom hangt
nur ganz geringfligig von der CE-
Spannung ab, so daB der Ausgangs-
widerstand beider Schaltungen sehr
hoch ist. Man darf ihn als unendlich
gro3 annehmen:

Raus =
Kollektorschaltung

Am Emitter erscheint der Innenwider-

stand der (Emitterfolger) BE-Diode.

Damit ist der Ausgangswiderstand

gleich dem Kehrwert der Steilheit:
RaUS = 1/8

c) Verstarkungen V
Wie bei den Widerstanden der diffe-

rentielle Widerstand gemeint ist, so
verstehen wir bei den Verstarkungen
die Spannungen und Stréme als klei-
ne Auslenkungen vom Ruhewert aus.
Basis- und Emitterschaltun

Die Spannung an der BE-Diode steu-

ert Uber die Steilheit den Kollektor-
strom.

Alc=S:- AUBE=
= S AUein
Der Kollektorstrom verursacht die
Ausgangsspannung als Spannungs-
abfall am Arbeitswiderstand:
AUaus= Alc- Ra
Beim Einsetzen von I¢ erhalten wir:

A Uaus = S. A Uein - Ra

A Uaus
A Uein

Das ist die leicht zu merkende Formel
fir die Kleinsignalverstarkung V der
Emitter- und der Basisschaltung, die
sich nur im Eingangswiderstand un-
terscheiden.

= V=S Ra

Es sei nochmal betont, daB diese
Formeln fir alle Transistortypen gel-
ten. Bei FETs muB die Steilheit dem
Datenblatt entnommen werden.

Kollektorschaltun
Der Emitter folgt der Basis, wobei

eine Stromzunahme um den Faktor e
die Basis-Emitter Spannung nur um
25,7 mV erhéht. Wir begehen also
nur einen minimalen Fehler, wenn wir
V =1 setzen.

Damit sind alle Formeln gefunden.
Die Fehler durch die Vereinfachun-
gehen meist in den Toleranzen der
Bauelemente unter. Auf jeden Fall er-
halt man mit geringem Rechenauf-
wand eine relativ gute Abschatzung.
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l1l.3 Durchrechnung einfacher
Verstarkerschaltungen

Die Auslegung einer elektronischen
Schaltung erfordert eine gewisse Er-
fahrung, wenn naturlich auch Grund-
regeln existieren. Die erste Arbeit an
einer vorgegebenen, noch unerprob-
ten Schaltung ist die Prifung der kor-
rekten Polaritat der Gleichspannungs-
gegenkopplung fir die Festlegung
des Arbeitspunkts. Man nimmt dabei
an, daBB am Eingang durch eine kleine
Stérung die Spannung ein wenig an-
steigt und kennzeichnet dies durch ei-
nen kleinen, nach oben gerichteten
Pfeil. Am Ausgang der ersten Stufe
wird dann, je nach Schaltung, die
Spannung ansteigen (Pfeil nach
oben) oder abfallen (Pfeil nach un-
ten). So verfolgt man den Pfad der
Gleichstromgegenkopplung bis zum
Eingang zurtick. Das am Eingang re-
sultierende Signal muB auf jeden Fall
der Stérung entgegenwirken um eine
Stabilisierung zu bewirken.

* ®+0V

Folge T2 }—.AUS
Stérung\@
v
R2 +
E”H%@m R4 T
M @ . o\

Abb. 3-2: Polaritat der
Gegenkopplung

Steigt in Abb. 3-2 durch eine Stérung
die Basisspannung (1) von T1 ein we-
nig an, so flieBt ein héherer Kollektor-
strom, der den Spannungsabfall an
R1 vergréBert. Die Basisspannung
von T2 (2) sinkt und damit auch die
Spannung an dessen Emitter (3). Die
niedrigere Spannung wird Uber R2

zur Basis (4) von T1 zurtckgefihrt.
Sie wirkt der Stérung entgegen und
stabilisiert die Arbeitspunkte in der
Schaltung.

Nach dieser Uberpriifung legt man
die nicht vorgegebenen Spannungen
und Stréme (=Arbeitspunkte) aller
Transistoren fest. Ausgehend von der
gewunschten Ausgangsleistung oder
Gesamtstromaufnahme beginnt man
mit dem Kollektorstrom der Aus-
gangsstufe und macht vom Ausgang
zum Eingang hin fortschreitend die
Strébme von Stufe zu Stufe um den
Faktor 3-10 kleiner. Bei den Span-
nungen achtet man auf einen mog-
lichst groBen Ausgangsspannungs-
hub der Endstufe. In den davorliegen-
den Stufen ist durch die Verstarkung
der Hub unkritisch.

Die Spannung am Kollektor kann zwi-
schen der Versorgungsspannung und
der Emitterspannung (zuzlglich Satti-
gungsspannung) schwanken. Man di-
mensioniert darum den Ruhestrom
und den Arbeitswiderstand flir eine
Ruhespannung in der Mitte zwischen
diesen beiden Werten, also beim
arithmetischen Mittelwert.

Damit kann die Berechnung der pas-
siven Bauelemente und der Daten der
Schaltung beginnen. Hierzu sollen 2
Vereinbarungen getroffen werden, die
fir alle besprochenen Schaltungen
Glltigkeit haben:

- Spannungsabfélle durch
Basisstréme werden
vernachlassigt

- Wenn nicht angegeben
betragt die Basis-Emitter
Spannung Ugg 0,65 V
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B Ic S Rein Ra V

T1 300 200 pA |8 mANV 37,5kQ |4,12kQ 32,96

T2 200 1 mA 40 mA/NV |5 kQ 2,5 kQ 100

Zwischenwerte und Ergebnisse der Rechnung

Abb. 3-3: Ubungsschaltung 1
Als 1. Beispiel soll die Ubungsschal-
tung 1 in Abb. 3-3 durchgerechnet
werden:

Vorgegeben sind:

lc1 = 200 uA, B1 =300,
lc2= 1mA, B2 =200,
R2 = 100kQ,Uc2=3,5V

UBel =UBe2=0,65V
und alle Kondensatoren.

Die Berechnung beginnt mit UBg von
T1 mit 0,65 V. Diese Spannung mufB
(Ie von T2 vernachlassigt!) auch am
Emitter von T2 anliegen.

Durch R4 flieBt 1 mA bei 0,65 V, das
ergibt einen Widerstand von 650 Q.
Die Basis von T2 liegt 0,65 V Uber
dem Emitter, also auf 1,3 V. An R1
liegen daher 6V - 1,3V = 4,7 V bei
200 pA, das ergibt 23,5 kQ.

Bleibt noch R3 mit 6V - 3,5V =25V
bei 1 mA, was 2,5 kQ erfordert. Damit
sind alle Gleichstromwerte be-
stimmt.

Zur Berechnung der Verstarkung und
des Eingangswiderstands empfiehlt
sich eine schematische Anordnung
der Vorgaben und Zwischenergebnis-
se, wie sie oben auf dieser Seite
steht.

Zuerst berechnet man immer die
Steilheiten und Eingangswidersténde.
Der wirksame Arbeitswiderstand von
T1 besteht namlich aus der Parallel-
schaltung seines Arbeitswiderstands
R1 mit dem Eingangswiderstand von
T2. Dies ergibt 23,5kQ || 5kQ = 4,12
kQ fir Ra. Da Uber die Belastung des
Ausgangs nichts gesagt ist, darf bei
T2 der Wert von R3 als Arbeitswider-
stand eingesetzt werden.

Jetzt kann man die Verstarkungen mit
der Formel V = S - Ra berechnen, so-
wie die Gesamtverstarkung als deren
Produkt. Man erhalt 3296-fach flr die
Gesamtverstarkung, entsprechend ei-
nem dB-Wert von 20 - log (3296) =
20 - 3,52 = 70,4 dB. Der Eingangswi-
derstand der Gesamtschaltung ist die
Parallelschaltung von R2 mit dem
Eingangswiderstand von T1. Es ergibt
sich dafir 100 kQ || 37,5 kQ = 27,3
kQ und die Werte aller Bauelemente
der Schaltung sind bestimmt.

Nun nimmt man noch Standardwerte
fUr die Widerstande:

R1= 235kQ =>22kQ
R3= 2,5kQ. =>2,7kQ.
R4= 650Q. =>680Q.
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Stufe: B Ic S Rein Ra Vv

T1 250 100 uA |4 mA/V 62,5 kQ 5,84 kQ 23,38

T2 150 500 uA |20 MAV  |7,5kQ 10 kQ 200

Abb. 3-4: Ubungsschaltung 2

Ubungsschaltung 2 in Abb. 3-4 soll
nur noch stichpunktartig besprochen
werden. Beachten Sie bitte, daB T2
ein pnp-Transistor ist.

Vorgaben:
Ic1 =100pA, B1 =250, Ug2=10V
Ic2 = 500uA, B2 =150, Uc2=5V

UBe von T1 betragt 0,65 V. Der Span-
nungsteiler R2/R1 muB von 10V
(Emitterspannung von T2) auf 0,65 V,
also um den Faktor 10/0,65 = 15,38
herunterteilen. R2 mufB daher 14,38
mal so groB3 sein wie R1, woraus sich
fir R2 1,438 MQ ergeben.

An R4 missen 2 V bei 500 pA abfal-
len, das ergibt R4 = 4 kQ.

An R5 liegen 5 V bei 500 pA was 10
kQ erfordert.

T2 ist ein pnp-Transistor, an dessen
Basis die Spannung um 0,65 V nega-
tiver ist als die Spannung am Emitter
(=10V). U = Ug- UBe = 10V - 0,65 V
=9,35V.

An R3 fallen 2,65 V ab, das ergibt bei
100 wA fir R3 einen Wert von 26,5
kQ.

Es folgt die wechselspannungsmapi-
ge Rechnung nach Schema.

Der Arbeitswiderstand Ra von T1 ist
Rein von T2 parallel zu R3. Das ergibt
7,5 kQ|| 26,5 kQ = 5,84 kQ. T1 ver-
starkt daher (4 mA/N) * (5,84 kQ)
=.23,38-fach, T2 verstarkt (20 mA / V)
* (100 kQ) = 200-fach und die Ge-
samtverstarkung ist 23,38 * 200 =
4676-fach. In dB sind das 20
log(4676) = 20 - 9,67 = 73,4 dB. Der
Eingangswiderstand besteht aus der
Parallelschaltung des Rein von T1 mit
R1 und R2.

Rein = 62,5 kQ|| 100 kQ|| 1438 kQ =
37,46 kQ..

Beim Aufbau einer Schaltung mufB
man fir die Widerstande die nachst-
gelegenen Standardwerte nehmen.
Dabei zeigt sich, daB selbst bei Ver-
wendung von Widerstanden der E12-
er Reihe mit einem Stufungsfaktor
von 1,21 die Abweichungen von den
errechneten Werten gering sind und
durch die Gleichstromgegenkopplung
nur zu geringen Abweichungen bei
Spannungen und Strémen flhren.

R2= 1,438 MQ =>1,5MQ
R3= 26,5kQ. =>27kQ.
R4 = 4KkQ. => 3,9 kQ.
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lll.4 Bootstrap-Schaltungen
a) Spannungsfolger mit hohem Ein-

gangswiderstand

Mit einem Darlington oder Feldeffekt-
transistor als Eingangsstufe lassen
sich leicht sehr hohe Eingangswider-
stédnde erzielen. Ein Problem ist der
bei Wechselspannungsbetrieb nétige
Widerstand R1 zur Festlegung der
Basisvorspannung. Dieser Wider-
stand sollte zumindest gleich groB
sein wie der Eingangswiderstand der
Schaltung. Dies bereitet Schwierigkei-
ten mit dem Spannungsabfall des Ba-
sisstroms, Isolationswiderstanden
und der Beschaffung der Héchstohm-
widerstande.

C1
cine—

Ud'\ﬁ‘

M @

Abb. 3-5: Bootstrap Schaltung

Abhilfe kann eine sogenannte Boot-
strap-Schaltung bringen. Der auch in
der Computertechnik ("Booten") be-
kannte Name geht auf das amerikani-
sche Pendant zu unserem Baron von
Minchhausen zurtick. Dieser zog
sich an seinen eigenen Schnirsen-
keln (Boot-strap = Stiefelstrippe) aus
einem Sumpf.

Die gleiche Methode wird in elektroni-
schen Schaltungen benutzt, um mit
Hilfe des Ausgangssignals Einflisse
auf den Eingang zu verringern oder
ganz auszuschlieBen. In der bespro-

chenen Schaltung wird die Spannung
Udiff am Widerstand R1 stark herab-
gesetzt, was seinen wirksamen Wert
um den gleichen Faktor erhéht.

R1 fOhrt dem Darlington die Basisvor-
spannung vom Spannungsteiler R2,
R3 zu und tragt wesentlich zum Ein-
gangswiderstand der Schaltung bei.
Um seinen EinfluB mit der Bootstrap
Methode zu verringern, wird der Ab-
griff des Spannungsteilers R2, R3
Uber den Kondensator C2 wech-
selspannungsmaBig mit dem Aus-
gang des Darlingtons verbunden.
Jetzt liegt an R1 nicht mehr die volle
Eingangsspannug, sondern nur noch
die sehr viel kleinere Spannungsdiffe-
renz Ugiff zwischen Ein- und Ausgang
der Schaltung. Bei der kleineren
Spannung flieBt ein kleinerer Strom
und entsprechend wéchst der wirksa-
me Widerstand.

Zur Bestimmung von Ugiff betrachten
wir den Spannungsteiler aus dem
Ausgangswiderstand des Darlingtons
und Rem, der Parallelschaltung aller
Widerstande am Emitter des Darling-
tons. Man erhalt fir die Spannungs-
differenz Ugitt:

N V2
Udgift = Uein —1/S+ Rem
1
_(1+S*Rem)

weil S - Rem groBB gegen 1 ist kann
man vereinfachen:

Udgitf

Die Spannung an R1 ist um den Fak-
tor S * Rem kleiner als die Eingangs-
spannung, um den gleichen Faktor
sinkt der Strom durch R1. Damit er-
scheint R1 fur das Eingangssignal
um den Faktor S * Rem vergréBert.
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+Ub

Abb. 3-6: Bootstrap Berechnung

Beispiel:

Nehmen wir flr Schaltung von Abb.
3-6 ein Kollektorstrom von 1 mA an,
entsprechend einer Steilheit von S =
40 mA / V. Der wirksame Emitterwi-
derstand ist gleich der Parallelschal-
tung aller am Emitter wechsel-
strommaBig angeschlossenen Wider-
stande, der 1 MQ- Widerstand wird
gegentber den anderen Widerstan-
den vernachlassigt:

=6,8kQ || 33kQ || 47 kQ =
=5,03 kQ

Rem

Der Eingangswiderstand des Darling-
tons ist um den Faktor B gréBer:

Rein =5,03kQ:- B=
=5,03kQ - 20000=
=100,6 MQ

R1 wirkt als Widerstand R1 eff:

R1 eff R1-S- Rem=
1MQ- 40mA/ V-5,03 kQ=

= 201 MQ

Damit ist der Eingangswiderstand
der Gesamtschaltung:

Rein = Rein || R1 eff =
=100,6 MQ || 201 MQ =
=67 MQ

Triaxial—Kabel

Abb. 3-7: Getriebener Schirm

b) Getriebener Schirm

Eine andere Anwendung der Boot-
strap Technik ist die Ausschaltung
der Kapazitat abgeschirmter Leitun-
gen. Man verwendet einen schnellen
Spannungsfolger, um die Abschir-
mung auf der Spannung am Innenlei-
ter festzuhalten (getriebener Schirm
oder auch Guard-Technik). Dieser
Verstarker muB fir das Treiben kapa-
zitiver Lasten ausgelegt sein.

Ohne Spannung zwischen Innenleiter
und innerer Abschirmung ist die da-
zwischenliegende  Kapazitat  wir-
kungslos und stért nicht. FlOr diese
Technik gibt es spezielle Triaxial-Ka-
bel mit 2 konzentrischen Abschirmun-
gen. Der &uBere Schirm liegt an
Masse und verhindert Abstrahlung
vom getriebenen inneren Schirm.

Bei Tastkdpfen fur Oszillografen sind
die Frequenzen so hoch, daB die
Bootstrap Technik allein schon wegen
der Laufzeiten versagt. Hier macht
man den Innenleiter extrem dinn (ca.
10 um), um eine moglichst kleine Ka-
pazitat zwischen Innen- und AufBen-
leiter der Leitung zum Tastkopf zu
erhalten. Ein Koaxkabel mit 50 Ohm
Wellenwiderstand hat eine Kapazitat
von 100 pF/m. Mit dem 10 um Innen-
leiter steigt der Wellenwiderstand auf
ca. 200 Q und die Kapazitat sinkt auf
ertragliche 25 pF/m. Der dinne In-
nenleiter macht das Kabel und vor al-
lem seine Anschlisse mechanisch
empfindlich. Tastkdpfe missen dar-
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um sorgfaltig behandelt werden.

Die Formel fir den Wellenwiderstand
Z eines runden Kabels lautet:

Z =138 log (Da/Di) / NEr
(log = dekadischer Logarithmus)

Da = Innendurchm. der Abschirmung
Dj = AuBendurchm. des Innenleiters
Er = Dielektrizitatskonst. der Isolation

.5 Zuverlassigkeit elektronischer
Schaltungen

Alle Aussagen Uber die Zuverlassig-
keit elektronischer Bauelemente sind
rein statistischer Natur und gelten im-
mer nur fUr eine groBe Zahl von Tei-
len. Es ist deswegen nicht moglich,
auch nur den ungefédhren Zeitpunkt
fir den Ausfall eines einzelnen Bau-
elements oder Gerats vorherzusagen.

Betrachtet man eine groBe Anzahl fa-
brikneuer Bauelemente, die unter vol-
lig gleichen Bedingungen betrieben
werden, so stellt man ein charakteri-
stisches Verhalten der Ausfallrate
fest. Eine Auftragung der Ausfallrate
Uber dem Logarithmus der Zeit ergibt
eine Kurve, die in der Form einer Ba-
dewanne &hnelt. Zunachst fallen Bau-
elemente mit Material- und Herstell-
fehlern als FrUhausféalle in rascher

Folge aus. Danach ist die Ausfallrate
im Bereich der Zufallsausfalle Uber
lange Zeit niedrig und ziemlich kon-
stant. Erst nach langer Zeit steigt die
Ausfallrate wieder an, wenn alte-
rungsbedingt die VerschleiBausfalle
einsetzen.

Ein seridéser Hersteller wird sich be-
muahen, die Frihausfalle durch ge-
naue Prifungen und eventuell sogar
eine Voralterung zu eliminieren. Dies
verbessert nicht nur den Ruf der Fir-
ma, sondern lohnt sich je nach H6he
der Garantie- und Reparaturkosten
durchaus auch finanziell.

Alle folgenden Betrachtungen gelten
im Bereich der Zufallsausfalle. Die
Ausfallrate wird in fit (failure in time
gemessen, wobei 1 fit 1 Ausfall in 10
Bauteilestunden ist. Diese Zeitdauer
kann durch 1 Bauteil in 10% Stunden
oder 10° Bauteile in 1000 Stunden
zusammenkommen. Die Ausfallrate
eines Geréts ergibt sich als Summe
der Ausfallraten der darin enthaltenen
Bauteile. Dabei wird unterstellt, daB
der Ausfall jedes beliebigen Bauele-
ments zum Ausfall des Geréts flhrt.

Stark hangt die Ausfallrate von der
Temperatur ab. Nimmt die Tempera-
tur um 1°C zu, so wachst die Ausfall-

(D‘ Badewannenkurve
©
=
n
)
<
log(Zeit)
Friuh— /ufalls— Verschleiss—
ausfalle ausfalle ausfalle

Abb. 3-8: Ausfallrate von Bauelementen
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rate um 10 %, 25°C Temperaturerh6-
hung ergibt die 10-fache Ausfallrate.
Hieraus ersieht man die positiven
Auswirkungen einer guten Wéarmeab-
fuhr durch Kudhlkérper, Luftschlitze
und Ventilatoren. Die wesentlich ge-
ringere Reparaturanfalligkeit halblei-
terbestlickter Gerdte rihrt nicht
zuletzt vom Wegfall der stark warme-
produzierenden Réhren her.

Eine Reihe typischer fit-Werte zeigt
die nachstehende Liste. Fit-Werte aus
verschiedenen Quellen kénnen
durchaus um den Faktor 10 differie-
ren. Diese werden in zeitraffenden
Messungen bei erhéhter Temperatur
ermittelt. Die Liste enthalt die fit-Wer-
te bedrahteter Bauelemente und in
Klammern die entsprechenden Werte
von SMD Bauteilen.

Bauelement fit - Wert
Widerstand 1,5 (0,7)
Potentiometer 200
Keramik Ko 6 (9
Folien Ko 10 (5)
Tantal-Elko 40 (30)
Al-Elko 500
Si-Diode 3 (1)
Si-Leistungsdiode 50
Si-Transistor 5 (1)
Si-Leistungs-

transistor 60 (10)
SSI-IC 100
MSI, LSI-IC 200
Netztrafo, Relais 200
IC-Sockel (1 Stift) 10
Steckkontakt 10
Lotstelle 1

Die MTBF (Mean Time Between Fai-
lures) ist die durchschnittliche Zeit
zwischen 2 Ausfallen eines Gerats,
wobei man annimt, daB der Ausfall ei-

nes Bauelements zum Ausfall des
Gerats fuhrt. Man erhalt die MTBF als
Inverses der Ausfallrate oder, indem
man 10° durch die Summe der fit-
Werte dividiert.

Beispiel: Ein Gerat enthalt folgende
Bauelemente:

6 Widerstande 9 fit
2 Folien KO 20 fit
1 Ta-Elko 40 fit
5 Steckkont. 50 fit
1 SSI-IC 100 fit
33 Lotstellen 33 fit
Summe 252  fit

Vorsorglich wird eine Ubertemperatur
von 25°C angenommen, was die Aus-
fallrate auf 2520 fit erhéht. Dem ent-
spricht eine MTBF von 10/ 2520 =
396825 h = 45,26 Jahre. Diese sehr
groBe MTBF rihrt natdrlich von der
winzigen Schaltung her.

Bei allerh6chsten Forderungen an

die Zuverlassigkeit setzt man redun-
dante Schaltungen ein. Diese enthal-
ten Reservebaugruppen, die bei
Austall einer Baugruppe deren Funkii-
on Ubernehmen. Der groBe Mehrauf-
wand rechtfertigt eine Redundanz

nur dort, wo eine Reparatur sehr auf-
wendig oder vollkommen unmdglich
ist oder wo ein Ausfall sehr kostspieli-
ge oder sogar katastrophale Folgen
haben kann. Beispiele sind Seeka-
bel, Nachrichtensatelliten, Herzschritt-
macher und Kernkraftwerke.
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V. Operationsverstarker

IV.1 Daten von
Operationsverstarkern

a) Auswahl eines Operationsverstar-
kers

Die wichtigsten Kriterien flr die Aus-
wahl eines Operationsverstarkers
sind geforderte Genauigkeit und die
Bandbreite der Schaltung. Aus der
Genauigkeit und der GréBe der Ein-
gangssignale geht der zulassige Ein-
gangs-Spannungsfehler hervor. Die-
ser setzt sich zusammen aus der Ein-
gangs-Offsetspannung und  dem
Spannungsabfall des Eingangs-Ruhe-
stroms am Innenwiderstand der
Schaltung. Bei der Bandbreite pruft
man die Schleifenverstarkung des se-
lektierten Verstarkers an der Ober-
grenze des Frequenzbereichs. Durch
gegenseitiges Abwagen dieser Werte
fir verschiedene Verstarker und ei-
nen Seitenblick in die Preisliste muf
man den optimalen KompromiB fin-
den. Leider haben diese 3 Parameter
eines Verstarkers gegenlaufige Ten-
denz.

Sind die Eingangsspannungen ex-
trem klein, so muB auch das Rau-
schen Dberucksichtigt werden. Die
Rauschdaten und Rauschberechnung
von Operationsverstarkern werden in
Abschnitt VI.5 behandelt.

b) Eingangs-Offsetspannung (Input

Offset Voltage): UEos
(Eingangs-Nullspannung)

Die Eingangs-Offsetspannung (kurz:
Offsetspannung) eines Operations-
verstarkers ist die Spannungsdiffe-

renz zwischen den Eingangen bei ei-
ner Ausgangsspannung Uys = 0 V
und unbelastetem Ausgang. Diese
Spannung addiert sich als Fehler zur
Signalspannung an den Eingangen
und kann von dieser nicht unterschie-
den werden. Die Offsetspannung soll
darum mdglichst klein sein.

Die Angabe der Offsetspannung im
Datenblatt gilt fir den Operationsver-
starker ohne Nullabgleich. Eine von
Haus aus sehr kleine Offsetspannung
kann dem Anwender den arbeitsin-
tensiven Abgleichvorgang und ein Po-
tentiometer ersparen. Dies kann den
Einsatz eines besseren, teureren Ver-
starkers rechtfertigen.

Bei den meisten Operationsverstar-
kern 1aBt sich die Offsetspannung mit
einem Potentiometer exakt auf 0 V
abgleichen. Mit und ohne Nullab-
gleich sind Temperaturkoeffizient und
Langzeitkonstanz ~ der  Eingangs-
Offsetspannung wichtig, um die Ge-
nauigkeit temperaturunabhéngig und
auf Dauer zu erhalten.

Der exzellente Operationsverstarker
OP27 hat beispielsweise folgende
Spezifikationen flr die Eingangs-
Offsetspannung Ugos:

ungetrimmter Wert:

30 (< 60) pV
Temperaturkoeffizient:

0,2 (<0,6) uV/ K
Langzeitstabilitat:

0,2 (<0,6) uV/Monat
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c¢) Eingangsstrom (Input bias current):
le

Der Eingangsstrom ist der im linearen
(= nicht Obersteuerten) Betrieb in die
Eingange flieBende Strom. Dieser
Strom ist beim idealen Operationsver-
starker = 0, erreicht aber bei Operati-
onsverstarkern mit bipolaren Ein-
gangstransistoren Werte im nA bis
uA-Bereich. Der Spannungsabfall des
Eingangsstroms am Innenwiderstand
der Schaltung bewirkt eine Abwei-
chung vom Idealwert ohne Eingangs-
strom. Entsprechend der zuldssigen
Abweichung mufB3 ein Verstarker mit
ausreichend kleinem Eingangsstrom
ausgewahlt werden.

Operationsverstarker mit Feldeffekt-
Eingangstransistoren  haben  Ein-
gangsstrome bis unter 1 pA. Dies
geht allerdings mit deutlich schlechte-
ren Werten fir die Eingangs-
Offsetspannung einher.

d) Eingangs-Offsetstrom (Input offset
current). IEOS (Eingangs-Nullstrom)

Der  Eingangs-Offsetstrom  (kurz:
Offsetstrom) ist die Differenz der Ein-
gangsstrome der beiden Eingange
des Operationsverstarkers. Ein klei-
ner Wert des Offsetstroms ist deswe-
gen wichtig, weil durch eine zweck-
maBige Beschaltung des Operations-
verstarkers der EinfluB der Eingangs-
strdbme kompensiert werden kann.
Diese soll am Beispiel eines invertie-
renden Verstarkers erldutert werden:

Der Eingangsstrom des - Eingangs
erzeugt am Innenwiderstand des
Spannungsteilers R1, R2 eine Fehler-
span- nung, die sich zur richtigen
Spannung addiert. Sie ist gleich dem
Eingangsstrom mal dem Innenwider-
stand Rk. Legt man nun einen Wider-
stand mit dem Wert

R2

aus

Rk

Abb. 4-1: Biasstrom Kompensation

R1.- R2
R1 + R2

zwischen den + Eingang und Masse,
so tritt an ihm durch den Eingangs-
strom des + Eingangs eine gleich
groBe Fehlerspannung auf. Die bei-
den Fehlerspannungen heben sich
damit auf. Das funktioniert aber nur
bei exakt gleichen Eingangsstrémen
des + und - Eingangs, also einem
verschwindenden  Eingangs-Offset-
strom.

Der Kondensator parallel zum Kom-
pensationswiderstand Rk verhindert
in hochohmigen Schaltungen eine ka-
pazitive Ruckkopplung auf den + Ein-

gang.

e) Leerlaufspannungsverstarkung
Voltage gain): Vo

Alle fir den Operationsverstarker ab-
geleiteten Formeln gelten exakt nur
fir den "idealen" Operationsverstar-
ker mit unendlich groBer Leerlaufver-
starkung Vo. Eine endliche
Leerlaufverstarkung flhrt zum Auftre-
ten einer Spannung A U zwischen
den Eingangen, wenn Uaus verschie-
den von O V wird:

Rk= (R1||R2)=

AU = Uaus/ Vo
Beim OP-27:
AU=10V/1,5-10%=6,66 uV

Diese kleine Spanungsdifferenz stort
nur bei héchstprazisen Schaltungen.
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Eine groBe Leerlaufverstarkung ist
vor allem wichtig bei einer hohen
AuBenverstarkung \a. Die Schleifen-
verstarkung Vs ist gleich der Leerlauf-
verstarkung Vy mal der "Verstarkung"
Vg des Gegenkopplungsnetzwerks.
Alle Fehler des Operationsverstarkers
werden um den Wert von Vs verklei-
nert, so daB 1/Vs eine Abschéatzung
fr die vom Operationsverstarker her-
rihrenden Fehler der Schaltung an-
gibt.

Ug
emn :
UC]US

10kQ

Abb. 4-3: 10000-fach Verstarker

Der
AuBenverstarkung

Schleifenverstarkung
der Schaltung betragt:

Verstarker in Abb. 4-2 hat eine
von 104. Die

Vs =Vu-Vg=1,5-10°.107=
=1,5-10°.

Der Fehlerliegt also im Bereich von

ca. 1/150, also um 0,66 %.

Abb. 4-3 zeigt das Absinken von \b
mit steigender Frequenz. Bei der ma
ximalen Arbeitsfrequenz der Schal-
tung muB gendgend Schleifenver-
starkung bleiben, um die nétige Ge-
nauigkeit einzuhalten.

f) Verstarkungs-Bandbreite Produkt
Gain-Bandwidth Product: GBW

Die Stabilitatsbedingung nach Nyquist
sagt aus, daB far Stabilitdt einer
Schaltung die Schleifenverstarkung
bei zunehmender Frequenz mit 6 - 12
dB/Oktave zurlickgehen muB. Die
Leerlaufverstarkung aller intern kom-

pensierten Operationsverstarker geht
deswegen von einer bestimmten Fre-
quenz an linear mit einer Steilheit von
6 dB/Oktave zurlck. In diesem Be-
reich sinkt bei einer Verdopplung der
Frequenz die Leerlaufverstarkung auf
die Haélfte ab. Das Produkt aus bei-
den, das Verstarkungs-Bandbreite
Produkt, ist daher konstant.

Die Leerlaufverstarkung am oberen
Ende der Bandbreite ist damit einfach
GBW/Maximalfrequenz. Fir eine aus-
reichende Genauigkeit der Schaltung
muB die AuBenverstarkung der
Schaltung mindestens 15 dB (Faktor

Nyquist Diagramm

l 120 \\ \\
S \\\\ OP—37
NN
v \‘t\ 5
4D N \ 5?\32
20 \\ ll
b \
-20 \\
1 10 1dp 1k 10k 100k 1N iDM 1DOM

Frequanz in Hz—>

Abb. 4-2: Frequenzgang der
Leerlaufverstarkung Vo

6) unter dieser Grenze bleiben. In
Abb. 4-3 sind die GBW-Produkte des
OP-27 (ca. 5 MHz) und des OP-37
(ca. 40 MHz) markiert.

Operationsverstarker, wie auch der
OP27, sind normalerweise so fre-
quenzkompensiert, dafB3 sie bei Vg = 1
stabil sind. Daftir muf3 der lineare Ab-
fall von Vo mit der Frequenz sich bis
zur Frequenz GBW erstrecken (Vo =
1). Deutlich héhere Leerlaufverstar-
kungen sind moglich, wenn sich der
lineare Verstarkungsabfall nur bis zu
einer Frequenz erstreckt, bei der Vo
noch Uber 1 liegt. Fir Stabilitat darf
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die Schleifenverstarkung bei dieser
Frequenz maximal den Wert 1 haben
und das Gegenkopplungsnetzwerk
mufB entsprechend damfen. Die
AuBenverstarkung hat dann minde-
stens den Wert von Vg bei dieser Fre-
quenz.

Der Operationsverstarker OP-37 ist
fir eine minimale AuBenverstarkung
von 5 kompensiert. Er hat dadurch im
Bereich des linearen Verstarkungsab-
falls die 5-fache Leerlaufverstarkung
des OP-27 und den 5-fachen Wert
von GBW. Entsprechend kdnnen Ge-
nauigkeit, AuBenverstarkung oder
Bandbreite um diesen Faktor verbes-
sert werden.

) Gleichtaktunterdriickung (Common
mode rejection ratio): CMRR

Trotz groBen schaltungstechnischen
Aufwands hat die  Eingangs-
Gleichtaktspannung realer Operati-
onsverstarker einen kleinen Einfluf3
auf die Eingangsstufe des Verstér-
kers. Die Gleichtaktunterdriickung
gibt an, um wieviel schwacher eine
Gleichtaktspannung an den Eingan-
gen auf den Ausgang wirkt als eine
Spannung zwischen den Eingangen.

Eine hohe Gleichtaktunterdriickung
ist bei allen Anwendungen mit
Gleichtaktspannungen wichtig, z.B.
beim nichtinvertierenden und beim
Differenzverstéarker. Hochwertige
Operationsverstarker haben
Gleichtaktun- terdrtickungen von 80 -
130 dB. Leider sinkt die Unter-
drickung mit wachsender Frequenz.

h) Betriebsspannungsunterdriickung
(Power supply rejection ratio): PSRR

Die Betriebsspannungsunterdriickung
wird beim Einsatz von Operationsver-
starkern gerne Ubersehen. Sie elimi-
niert den EinfluB instabiler,
verbrummter oder rauschender Ver-

sorgungsspannungen und ist daher
besonders wichtig bei der Verstéar-
kung sehr kleiner Eingangssignale.

Eine Anderung der Betriebsspannung
wirkt auf alle Stufen des Verstarkers,
wobei die Eingangsstufe am empfind-
lichsten ist. Die Betriebsspannungs-
unterdriickung gibt an, um wieviel
schwacher eine Anderung der Be-
triebsspannung auf den Ausgang
wirkt als eine Spannung zwischen
den Eingangen. Hochwertige Operati-
onsverstarker haben Betriebsspan-
nungs- unterdrickungen von 80 - 120
dB. Auch diese Unterdriickung sinkt
mit wachsender Frequenz, was sich
aber durch eine kapazitive Ab-
blockung der Versorgungsspannung
entscharfen 1aBt.

i) Anstiegsgeschwindigkeit (Slew rate
SR): dUa/dt

Durch die internen Kapazitaten der
Schaltung und die Ergiebigkeit der in-
ternen Stromquellen kann sich die
Ausgangsspannung nur mit einer ge-
wissen Maximalgeschwindigkeit &n-
dern. Die Anstiegsgeschwindigkeit
wird in V/us angegeben. Bei geringer
Verstarkung und groBem Hub der
Ausgangsspannung begrenzt die An-
stiegsgeschwindigkeit die  obere
Grenzfrequenz einer Schaltung.

[) Maximale Ausgangsspd.: Uass

Eingangsdaleichtaktbereich: Ugg
Der heutige Standard flir Operations-

verstarker und analoge Funktionsmo-
dule spezifiziert Betriebsspannungen
von = 15V und einen Signalbereich
von £ 10 V. Das heiBt, daB die Aus-
gange auch mit Belastung einen
Spannungshub von mindestens + 10
V erreichen muissen. Typische Werte
liegen bei £ 11 V bis £ 13 V mit einem
auch unter Last garantierten Minimal-
wert von+ 10 V.
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Diesem Ausgangsspannungshub
mussen die Eingange folgen kénnen.
Zum Beispiel beim Spannungsfolger
kénnen die Eingdnge im Betrieb den
vollen Spannungsbereich durchlau-
fen. Dementsprechend betragt der
Eingangsgleichtaktbereich typisch *
11 V bis = 13 V mit einem Mindest-
wert von £ 10V. Eine spezielle Schal-
tungsauslegung kann den
Eingangsgleichtaktbereich bis zur ne-
gativen Versorgungsspannung erwei-
tern (siehe 11.5). Dies ist flr batterie-
gespeiste Gerate wichtig, in denen
man mit einer Betriebsspannung aus-
kommen muB.

Mit Hilfe der in Kapitel Il.5a beschrie-
benen Schaltungstechnik kann man
Gleichtaktbereiche erzielen, welche
beide Versorgungsspannungen ein-
schlieBen. Solche Eingange werden
als rail-to-rail Eingdnge bezeichnet.
Legt man den Ausgang mit Transisto-
ren in Emitterschaltung an den Ver-
sorgungsspannungen aus, so kénnen
diese den Ausgang bis zu ihrer Satti-
gungsspannung an die Versorgungs-
leitungen ziehen, also bis auf ca. 150
mV. Solche rail-to-rail Ausgange sind
hilfreich beim Betrieb an kleinen Ver-
sorgungsspannungen.

RRIO (rail-to-rail input/output) Ver-
starker kombinieren diese beiden Ei-
genschaften.
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V.2
tungen

Operationsverstéarker-Schal-

Die nachfolgenden Schaltungen sol-
len moglichst verschiedenartige An-
wendungen aufzeigen und stellen
eine willklrlich getroffene Auswahl
dar. Einige Schaltungen von Strom-
quellen und aktiven Filtern folgen
noch in den jeweiligen Kapiteln. Die
Formeln werden nicht theoretisch her-
geleitet. Zum Ausgleich wird in Ab-

schnitt V.3 die Berechnung von
Operationsverstarker Schaltungen
beschrieben.

Weitere Schaltungen finden sich in
Kapitel VII: Stromquellen.

a) Invertierender Verstarker

R1 R2
o—{ 1] [} ®
Ue'ln Uuus
_ Uqus _ R2
VU, T TR
Rain=R1 A(P:180

Abb. 4-5: Invertierender Verstarker

Beim invertierenden Verstarker flie3t
durch R1 Strom zum - Eingang. Der
Verstarker gibt eine solche Aus-
gangsspannung Uaus ab, daB der -
Eingang auf Massepotential bleibt
und der Strom durch R2 zum Aus-
gang abflieBt. Die Schaltung hat den
Eingangswiderstand R1

b) Strom-Spannungs Wandler

Im invertierenden Verstarker wandelt
R1 die Eingangsspannung in einen
Strom um. L&Bt man einen Strom di-
rekt zum - Eingang flieBen, so wird er

|e:in R Uuus
> ¢ 1 —@
Uaus = _R'lern
R .
Rein= V_o A(P =180

Abb. 4-6: Strom-Spannungs Wandler

durch den Widerstand R zum Aus-
gang abgeleitet. Der ganz groBe Vor-
teil dieser Schaltung liegt im
verschwindend kleinen Spannungs-
abfall bei der Strommessung, der in
einem sehr kleinen Eingangswider-
stand resultiert. Sein Wert betragt
R/V.

c) Nichtinvertierender Verstarker

Uel’n U
aus
R1 R2Z
v = Yas _ RI+R2
Uc'ln R1
Reinﬂ © A(P:op

Abb. 4-4: Nichtinvertierender
Verstarker

Die Eingangsspannung liegt direkt am
hochohmigen + Eingang. Die Aus-
gangsspannung stellt sich so ein, daf3
die durch R1 / R2 heruntergeteilte
Spannung gleich der Eingangsspan-
nung ist. In dieser Schaltung tritt eine
Gleichtaktspannung auf, die gleich
der Eingangsspannung ist.
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d) Spannunasfolger

ein U

aus

\/:1 Uuus :Uel'rl
A =0

—
Rein & O

Schaltung stets auf Massepotential
fest, dadurch kénnen keine Rickwir-
kungen zwischen den Eingangen auf-
treten. Die Schaltung ist pradestiniert
fir Mischpulte etc.

f) Integrierer und Differenzierer

Abb. 4-8: Spannungsfolger

Im Spannungsfolger wird die Aus-
gangsspannung exakt der Eingangs-
spannung nachgefiihrt. Er wird als
Impedanzwandler mit sehr groBem
Eingangs- und sehr kleinem Aus-
gangswiderstand  eingesetzt. Die
Gleichtaktspannung Uberstreicht den
vollen Signalbereich. Die Schleifen-
verstarkung ist gleich der Leerlaufver-
starkung, was hohe Forderungen an
deren Frequenzgang stellt.

Uqus =_ﬁ 'fuein<t> dt

e) Summierer
R1 R
Ul e——14+—1T—"3 Y
» UDUS
* Rn
Un
U Un
Dows =R (R ¥R

AbDb. 4-9: Summierer

Gibt man dem invertierenden Verstar-
ker mehrere Eingadnge, so muB der
Ausgang die Summe der Stréme ab-
leiten und die Ausgangsspannung
gibt die Summe der Eingangsspan-
nungen wieder. Der Verstarker halt
die Spannung am Summierpunkt der

Abb. 4-10: Integrierer

Ersetzt man im invertierenden Ver-
starker einen der beiden Widerstéande
durch einen Kondensator C, so ent-
stehen der Integrierer und der Diffe-
renzierer. Im Integrierer sitzt C im
Gegenkopplungszweig und wird mit
dem Strom Wsin / R aufgeladen. Die
Ausgangsspannung ist exakt gleich
dem Integral Gber die Eingangsspan-
nung bzw. des Eingangsstroms.

u sh l_ : _U:IJS

dUah
dt

Ugs =—R-C-

-1
wgr T oo

Abb. 4-7: Differenzierer

Im Differenzierer wird der Widerstand
R1 des invertierenden Verstarkers
durch einen Kondensator C ersetzt.
Anderungen der Eingangsspannung,
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werden am Kondensator C in einen
Strom umgesetzt, der an R die Aus-
gangsspannung hervorruft. Die Schal-
tung hat die Komplikation, daB im
Gegenkopplungsweg ein  RC-Glied
liegt, das einen Verstarkungsabfall
von 6dB/Oktave hat. Zusammen mit
den 6dB/Oktave des Verstarkers
selbst liegt man damit an der Grenze
der Stabilitdt gemaB Nyquist. Fur kon-
trolliertes Verhalten missen R’ und C’
eingefligt werden, welche die Schlei-
fenverstarkung leicht anheben, leider
aber die obere Grenzfrequenz der
Schaltung herabsetzen. Genaueres
hierzu siehe in Abschnitt I1V.4.

Beim Vergleich der Eigenschaften
stellt man fest, daB der Integrierer
dem Ideal sehr nahe kommt, der Dif-
ferenzierer aber nicht. Will man die
Differentialgleichungen irgendwelcher
zeitlichen Vorgange im Analogrech-
ner mit Operationsverstarker-Schal-
tungen nachbilden, so wahlt man
immer die Ausflhrungsform mit Inte-
grierern. Differenzierer werden nur
eingesetzt, wenn ihre Funktion unver-
zichtbar ist. Ein Beispiel dafir ist die
Gewinnung der Geschwindigkeit aus
einer ortsabhangigen Spannung.

g) Komparator

Ein Komparator ist ein schneller Ope-
rationsverstarker ohne Frequenzkom-
pensation. Nattrlich kann man auch
einen Operationsverstarker einset-
zen. Je nach der Spannung zwischen
den Eingangen schaltet der Ausgang.
Kritisch wird es bei Spannungsgleich-
heit der Eingange. Die extrem hohe
Leerlaufverstarkung fihrt bei Rau-
schen der Eingangsspannung und
auch bei der geringsten Kopplung
vom Ausgang zum +Eingang zum
Oszillieren des Ausgangs. Dagegen
gibt es 2 Abhilfen:

Hysterese: Der Ausgang des Verstar-

U..
ein
e Uuus
10k N2
10
Uein m Uuus
10k Y
1 aus

U U

ein >
R

Abb. 4-11 Komparator mit Hysterese
und mit Latch

kers wird Uber einen Spannungsteiler
auf den +Eingang zurickgefuhrt, was
eine Mitkopplung bewirkt. Diese Hy-
steresespannung ist gleich dem
Spannungshub am +Eingang. Beim
Umschalten des Ausgangs wird der
Schaltpunkt des Komparators um die
Hysteresespannung versetzt, was
auch den Schaltvorgang beschleu-
nigt. Die Spannung am -Eingang muB
erst wieder um die Hysteresespan-
nung absinken, damit der Komparator
zuriickschaltet. Erfahrungsgeman rei-
chen 5 - 10 mV zur Unterbindung von
Oszillationen.

Bendtigt die Anordnung den +Ein-
gang, so kann man den Ausgang
auch auf den passenden Nullungs-
Eingang des Komparators fuhren.
Latch: Am Ausgang des Komparators
ist ein D-Flipflop angeschlossen, das
beim ersten Schalten des Ausgangs
gesetzt wird und gesetzt bleibt, bis es
am R-Eingang zurlckgesetzt wird.
Ein kleiner Nachteil ist die geringflgi-
ge Verzdgerung durch das Flipflop.
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h) Phasenschieber Allpai i) Differenzverstarker
R1 R1 R1 RZ
ce— 11—
U aus U aus
UE‘m U ein
R C de—_ 1+ _1+—=

IV | =1 (Allpass)

APp= —2-atn(w-R-C)

R R2 Ut

R2
UCIUS: R-]

* Uein+Uref

Abb. 4-11: Phasenschieber-Allpal3

Die Schaltung verhalt sich als AllpaB.
Die Verstarkung ist konstant, fre-
quenzabhangig ist nur der Phasenun-
terschied zwischen Ein- und Aus-
gangsspannung. Am einfachsten ver-
steht man die Schaltungen durch Be-
trachtung bei sehr tiefen und sehr
hohen Frequenzen:

Bei tiefen Frequenzen ist der Konden-
sator sehr hochohmig und man kann
ihn vollig wegdenken. Die Eingangs-
spannung gelangt also unverfalscht
auf den +Eingang des Operations-
verstarkers. Beide Enden des linken
Widerstands R1 liegen an der glei-
chen Spannung, dadurch ist dieser
stromlos. Damit muB auch der rechte
Widerstand R1 stromlos sein und
Uaus ist genau gleich Uegin.

Bei sehr hohen Frequenzen ist der
Kondensator sehr niederohmig und
legt den +Eingang wechselspan-
nungsmaBig an Masse. Die Schal
tung arbeitet als invertierender
Verstarker.

Einsatzgebiete dieser Schaltung sind
Filter und Entzerrer zur Kompensati-
on von Phasen- und Laufzeitabwei-
chungen.

Abb. 4-12: Differenzverstarker

Der Differenzverstarker verstarkt die
Spannungsdifferenz zwischen seinen
beiden Eingdngen um einen definier-
ten Faktor. Seine Eingénge sind nicht
hochohmig und der + Eingang wirkt
auf den - Eingang zurick. Seine
Schaltung wird in Abschnitt 1V.3 expli-
zit durchgerechnet.

Sehr gut eignet sich der Differenzver-
starker zum Versatz von Gleichspan-
nungen. Die Schaltung halt die
Spannung zwischen Ausgang Uaus
und Bezugsspannung Uref konstant,
solange Gleichtakt- und Ausgangs-
spannungsbereich des Operations-
verstarkers eingehalten werden.

Damit I16st man das Problem der An-
steuerung von Digital-Panelmetern,
deren Eingangs-Bezugspunkt nicht
am Minuspol der Versorgungsspan-
nung liegt. Es wird einfach der Uref -
AnschluB an den Bezugspunkt gelegt.
Auch Erdschleifen kénnen mit ihrer
Hilfe aufgetrennt werden.
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) Instrumentenverstarker mit 3 Ope-

rationsverstarkern

RZ H >R1

e
U

®

R4

é UOIJQ

—  —ea
R4 Urer

2:R1+R2 R4

V= U -+
ref R2 R3

Ue Usus
R1
1
1
o R?
IR
R2
1
1
R1

Ure #———————

Upus= Ures + V - (U — Ue)

_ /R1+R2 , 2 - R
V= {TReTt TR,

)
7

Abb. 4-13: Instrumentenverstarker mit
3 Op.verstarkern

Ein Instrumentenverstéarker ist ein Dif-
ferenzverstarker mit hochohmigen
Eingangen. Durch den symmetri-
schen Aufbau hat er bis zu hohen
Frequenzen eine gute Gleichtaktun-
terdrickung. Die erste Stufe kann
man als 2 nichtinvertierende Verstar-
ker ansehen mit R1 und R2/2 als Wi-
derstandsbeschaltung. Die "Mitte"
von R2 liegt auf dem Mittelwert der
beiden Eingangsspannungen. Die er-
ste Stufe verstarkt nur die Span-
nungsdifferenz zwischen den Eingan-
gen, nicht aber die Gleichtaktspan-
nung. Als 2. Stufe dient der schon be-
kannte Differenzverstarker, der die
Gleichtaktspannung unterdriickt und
die Ausgangsspannung Uaus auf Uref
bezieht. R2 als einziger nicht paar-
weise vorhandener Widerstand ist
pradestiniert zur Verstarkungseinstel-
lung.

k) Instrumentenverstarker mit 2 Ope-
rationsverstarkern

Dieser Instrumentenverstarker kommt
mit 2 Operationsverstarkern aus. Mit
dem Widerstand Rg kann die Verstar-

Abb. 4-14: Instrumentenverstarker mit
2 Op.verstarkern

kung zusatzlich erhdht werden, ohne
ihn entfallt der rechte Term in der For-
mel flr die Verstarkung. Bei hoher
AuBenverstarkung V muB3 der obere
Verstarker sehr hoch verstarken, der
untere dagegen sehr wenig. Hohe
Genauigkeit ist durch diese Unsym-
metrie nur bei niedrigen Frequenzen
erzielbar.

) Slew-Rate Filter

+U
R @
Ueln R’I Uqug
—{ ++—e
Te P
_Ul T
dUgs < 0,65V
dt =~ R-*C

Abb. 4-15: Slew-Rate Filter

Das Filter dampft Storimpulse durch
Begrenzung der Anderungsgeschwin-
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digkeit (=Slew-Rate) der Ausgangs-
spannung. Steigt die Spannung an R
Uber 0,65 V, so wird einer der beiden
Emitterfolger leitend und begrenzt die
Spannung. Das begrenzt den Lade-
strom far C und damit die Anstiegsge-
schwindigkeit  von Uaus. Die
Schaltung ist im Prinzip ein Span-
nungsfolger, in dem die Ausgangs-

spannung uber R1, R und R’ zum -

Eingang zurickgefihrt wird. R und C
im Gegenkopplungspfad senken die
Schleifenverstarkung mit 6 dB/Okt. |hr
schédlicher EinfluB auf die Stabilitat
wird durch R’ und C’ ausgeschaltet.

m) Bipolarer Koeffizient

R R
Uein
+1

—1

k=—1 ... +1

Wirkung des
Slaw—Raie
u Filtars

—_—

U lew—Rote

‘\t -

Abb. 4-16: Wirkg. Slew-Rate Filter

Liegt am Eingang ein Stérimpuls, so
steigt die Ausgangsspannung wah-
rend des Impulses mit Maximalge-
schwindigkeit an, um danach auf den
Wert der Eingangsspannung zuriick-
zukehren. Vom hohen Stérimpuls
bleibt nur eine dreiecksférmige Exkur-
sion der Ausgangsspannung ubrig,
die von einem nachfolgenden RC-Fil-
ter leicht unterdrickt wird. Ein einfa-
cher RC-TiefpaB integriert die
gesamte Spannungszeitfliche eines
Stérimpulses auf und bewirkt eine
sehr viel gréBere Spannungsabwei-
chung der Ausgangsspannung.

Abb. 4-17: Bipolarer Koeffizient

Schleifer oben: k=1, Spannungsfolger
mit Uaus = Uein.

Schleifer mittig: k=0, Differenzverstar-
ker mit gleicher Spannung an beiden
Eingangen, Uays = 0.

Schleifer unten: k=-1, invertierender
Verstéarker, Uaus = -Uein.

Die Verstarkung k kann kontinuierlich
zwischen 1 und -1 eingestellt werden.
Interessant ist der Einsatz mit einer
Referenzspannung am Eingang, wo-
bei die Ausgangsspannung kontinu-
ierlich durch 0 hindurch eingestellt
werden kann.

n) Sample & Hold Schaltung

Eine Sample&Hold Schaltung ist ein
analoger Spannungsspeicher. Bei ge-
schlossenem Schalter (Sample-Zu-
stand) folgt der Ausgang der Ein-
gangsspannung. Die kapazitive Bela-
stung der OP-Ausgédnge durch den
Speicherkondensator erfordert hohe
Stréme bei raschen Spannungsande-
rungen und stellt erhebliche Anforde-
rungen an die Stabilitdt. Bei offenem
Schalter im Hold-Zustand speichert
der Kondensator den letzten Span-
nungswert und die Ausgangsspan-
nung bleibt konstant. Die obere
Schaltung in Abb. 4-19 enthalt den
Spannungsfolger OP1, der den Aus-
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OP1 Uaus
Uen } }
oP2
Hold IC
Schaltung invertiert nicht
Uel‘n

aus

e C

Hold
.

Sehaltung Invertiert _L

onsmaBig identisch. Man will damit
nur andeuten, ob im Normalzustand
die Ausgangsspannung dem Eingang
folgt (Track) oder, ob die Eingangs-
spannung  kurzzeitig  abgetastet
(Sample) und danach festgehalten
wird.

0) Préazisions Gleichrichter

Abb. 4-18: Sample & Hold Schaltung

gang dem Eingang nachfuhrt. Der
Spannungsfolger OP2 belastet den
Kondensator minimal bei offenem
Schalter und der hélt die Ausgangs-
spannung konstant. Die Schaltung in-
vertiert nicht.

Die untere Schaltung enthalt einen in-
vertierenden Verstarker OP1, der den
Ausgang des Integrierers OP2 dem
Eingang nachfihrt. Bei offenem
Schalter bleibt die Ausgangsspan-
nung des Integrierers konstant. Diese
Schaltung invertiert die Eingangs-
spannung.

- R2 |y,
Uuus - R1 |Uc|n
R2=R3=R4=R5
R R Uaus
Ucfn
UGLJEI:| U4=.lin

3 Hold 5

\

U™

UUI.E

a

Abb. 4-19: Wirkung der
Sample&Hold Schaltung

Eine Track&Hold Schaltung ist mit ei-
ner Sample&Hold Schaltung funkti-

Abb. 4-20: Prazisions Gleichrichter

Die Schaltungen bilden mit hoher Ge-
nauigkeit den Betrag der Eingangs-
spannung. In der oberen Schaltung
invertiert OP1 und die beiden Dioden
D1 und D2 entscheiden Uber den
Weg der Gegenkopplung. Bei positi-
vem Eingang leitet D1 und an Punkt
A liegt die invertierte Eingangsspan-
nung. Diese Spannung wird von OP2
noch einmal invertiert, so daB am
Ausgang wieder die Eingangsspan-
nung auftritt.

Bei negativer Eingangsspannung lei-
tet D2 und die invertierte Eingangs-
spannung liegt an Punkt B. Sie wird
von OP2 nichtinvertierend verstarkt,
so daB sie am Ausgang mit positivem
Wert auftritt. Der durch R2, R4 und
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R5 zum Eingang von OP1 zurlck-
flieBende Strom gleicht die 1,5-fache
Verstarkung von OP2 exakt aus, so
daB negative Eingangsspannungen
um den gleichen Faktor verstarkt wer-
den, wie positive.

In der unteren Schaltung wird eine
positive Eingangsspannung Uber die
beiden Widerstande R einfach durch-
gereicht. Die Diode sperrt und der
verstarker ist voll in negativer Satti-
gung. Bei negativer Spannung leitet
die Diode und der Verstarker inver-
tiert die Eingangsspannnung. Die
Ausgangsspannung ist in beiden Fal-
len positiv.

Ungulnstig far das dynamische Ver-
halten ist die Tatsache, daB bei positi-
ver Eingangsspannung der Verstarker
in Sattigung geht. Die Ruckkehr aus
der Sattigung in den linearen Betrieb
dauert einige us und beim Einsatz der
Gegenkopplung kann ein  Uber-
schwingen auftreten.

High-Side Strommessun

<
ER:I) UDIIJS

| ess + R1 = R3
UGUS = RZ

Abb. 4-21: High-Side Strommessung

Die Schaltung setzt den Strom Iness
in der +Leitung in eine Spannung ge-
gen Masse um. Der Operationsver-
starker erzwingt gleiche Spannungen
an R1 und R2. Der Strom durch R2
flieBt auch durch R3, der Spannungs-
abfall ist die Ausgangsspannung.
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IV.3 Berechnung von
Operationsverstarker-Schaltungen
Die Grundschaltungen des Operati-
onsverstarkers lassen sich in Kennt-
nis der Spannungsgleichheit und
Stromlosigkeit der beiden Eingénge
sehr einfach berechnen. In kompli-
zierteren Anordnungen tut man sich
oft schwer mit der Aufstellung der
Formeln. Die hier beschriebene
"Holzhammer"-Methode beruht auf
einfachsten Prinzipien und fOhrt im-
mer zum Ziel.

Man nimmt einfach an, die Ein- und
Ausgangsspannung zu kennen und
rechnet aus ihnen und der Beschal-
tung die Spannung an den beiden
Eingdngen des Verstarkers aus. Im
zweiten Schritt setzt man die Span-
nungen an den Eingangen gleich und
I6st auf nach Uaus. Die Vorgehens-
weise soll an zwei einfachen Beispie-
len gezeigt werden:

a) Differenzverstarker

Als erstes Beispiel soll die Verstar-
kung des in IV.2 j vorgestellten und in
Abb. 4-23 nochmals gezeigten Diffe-
renzverstarkers berechnet werden:
1.Schritt: Spannungen an den Ein-
gangen:

Beim -Eingang wird zur Spannung
Uaus die vom Spannungsteiler R1,

R2 heruntergeteilte Spannungs-
differenz zwischen U- und Uaus ad-
diert:

R2
R1+R2

Am +Eingang liegt die heruntergeteil-
te Spannung U+ :

R2
R1+ R2

Uop- = Uaus + (U- — Uaus) -

Uop+ = U+ -

2.Schritt: Gleichsetzen:

Uop+ = U+'R1T2R2 -
= Uaus + ( U- — Uaus): R1F-{i—2R2
Us = Uaus- BTER2 U~ Uy
Us—U- = Uaue DI R2 - ygye s
G B

Damit erhélt man die gesuchte Bezie-
hung:

Uaus = % (Us-Uo)

b. Instrumentenverstarker mit 2 Ope-
rationsverstarkern:

( Siehe 1V.2 1 und Abb. 4-15)
"Unterer" Operationsverstarker. U™ ist
die Spannung an seinem Ausgang:
1._Schritt: Spannungen berechnen:
Spg. am Op. +Eingang:

Uop+ = U-

Spg. am Op. -Eingang::

Uop- = Uref + (U” — Uref) R1|j_1R2
2. Schritt: Gleichsetzen:

Uop+ = Uop-
U-= Uret + (U'= Urep) - s

Nach U* auflésen:
s R1

R1
= U—+Uref-(R1——

+ R2 R
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_ R1 Ri+ R2
= Ut el g R ™ Rz 2
-R2

= U-+ Uref-m
B R2
=U--Uet 57 mp
Nun wird % auf die rechte
Seite gebracht:
x _1y Ri+R2
u =U- R1
_ U P2 RitR2
“"R1+R2  R1
Damit ist der Wert von U “gefunden:
*_ R+R2 . B2
U=u- R1 Uref R1

Jetzt wird der "obere" Operationsver-
starker berechnet:

1. Schritt: Spannungen berechnen:
Spg. am Op. +Eingang:

UOp+ = U

Spg. am Op. -Eingang:

R2
R1+ R2

Uop- = U+ (Uaus - U")-

2. Schritt: Gleichsetzen:
UOp+ = UOp—

R2
R1+R2

Us+= U+ (Uaus— U")-

Nach Ugys aufloésen:

R2

Ur =U =+ Vaus maps -

+ _R2
R1+ R2

R2 _
R1+ R2

Uaus :

+ _R2
R1+R2

. R2
= U (R +rRo

- U*+U+

-1)+ Us

R2 R1+ R2

R1+ R2 Ri1+ R2
— R1

R1 + R2

s R1
U= U R1+ R2

Beide Seitenwerdendurch
dividiert:

=U" ( )+ Us

=U*- + Uy

R2
R1+ R2

R1+ R2
R2
R1+R2  R2

Uaus = U+ -

M_ u* all
R2 R2

zum AbschluB U” einsetzen:

R1+ R2
R2

Uaus = U+~

Uaus = U+ '

R1+ R2 R2 . R
- (U- —RT Uref-ﬁ)-m

R1+R2 |, R1+R2 Rl
R2 “TR1 R2
R2 Rf

RT R2

- U, -

+ Uref -

Ri+R2 || Ri+R2
R2 " TR2

Ergebnis:

= Uy + Uref

Uaus = Uref + %'( Uy — U-)

FOr eigene Rechenibungen eignet
sich sehr gut die Howland Stromquel-
le aus Kapitel VII.2c. lhre Formeln fal-
len am Ende wie ein Kartenhaus in
sich zusammen.
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IV.4 Stabilitat von
Operationsverstarkern

Nach Nyquist ist es hinreichend flr
die Stabilitat einer Operationsverstér-
ker-Schaltung, daB die Schleifenver-
starkung ab einer bestimmten
Frequenz mit einer Steigung zwi-
schen 6 und 12 dB/Oktave abfallt. Bei
Verdopplung der Frequenz muB3 die
Verstarkung mindestens auf die Half-
te und darf maximal auf 1/4 abfallen.
Wir wollen jetzt MaBnahmen studie-
ren, mit denen man einer real vorhan-
denen Schaltung das Schwingen
abgewdhnen kann. Das Wissen um
die Theorie ist zwar auch hier sehr
hilfreich (es ist nichts so praktisch wie
eine gute Theorie), aber die MaBnah-
men mussen wirklich am Arbeitstisch
ausgefuhrt werden und zum Erfolg
fOhren.

a) Ursachen des Schwingens und Ab-
hilfe

Das erste praktische Problem liegt
darin, daBB eine schwingende Schal-
tung durchaus arbeitet, aber teilweise
merkwurdige Eigenschaften zeigt.
Selbst so behabige Operationsver-
starker wie der 741 kénnen mit klei-
ner Amplitude bei unerwartet hohen
Frequenzen schwingen. Indizien far
Schwingen sind Handempfindlichkeit
der Schaltung und jahe Span-
nungsanderungen beim AnschlieBen
von Prifspitzen oder beim Stochern
mit einem Schraubenzieher. Han-
dempfindlichkeit kann aber auch von
antiparallelen Schutzdioden zwischen
den Eingangen herrihren, die bei
wechselnder Beleuchtung schwan-
kende Photostréme abgeben.

Sehr oft ist das Schwingen auf einen
zu schnellen Verstarkungsabfall bei
hohen Frequenzen zurlckzuflhren
und so sollten als erste MaBnahme
die Betriebsspannungen unmittelbar

am Verstarker auf kiirzestem Weg mit
induktionsarmen Kondensatoren nach
Masse abgeblockt werden. Gut eig-
nen sich hierfir keramische Schei-
benkondensatoren mit 0,1 pF.
Dadurch sind die Versorgungsspan-
nungen des Verstérkers auch bei ho-
hen Frequenzen stabil und Span-
nungsabfédlle an Zuleitungsinduktivita-
ten kdnnen nicht Gber die Betriebs-
spannung die Verstarkung herab-
setzen.

Diese Methode wird auch beim Ein-
satz von 3-beinigen Spannungs-
reglern dringend empfohlen. Ein 0,1
uF Kondensator zwischen Eingang
und Masse direkt am Spannungs-
regler sorgt far Ruhe. Auch ein
Mensch steht beim Arbeiten lieber auf
festem Boden als auf einem wackli-
gen Stuhl oder Glatteis.

Eine weitere Ursache fir Schwingen
von ansonsten unkritischen Schaltun-
gen kann eine kapazitive Belastung
des Ausgangs sein. Zusammen mit
dem Innenwiderstand des Ausgangs
ergibt eine kapazitive Last einen Tief-
paB mit 6 dB/Oktave Verstarkungsab-
fall. Abhilfe bringt ein Entkopplungs-
widerstand (Richtwert 47 ) zwischen
Ausgang und Last. Die Gleichstrom-
gegenkopplung wird an der Last ab-
gegriffen, eine eventuelle Wechsel-
spannungsgegenkopplung direkt am
Ausgang des Operationsverstarkers.

b) Die Wald- und Wiesenmethode
Diese MaBnahmen sind noch kein All-
heilmittel. Schwingt die Schaltung im-
mer noch, so kann man versuchen,
die Schleifenverstarkung so weit her-
abzusetzen, daB sie die Verstarkung
1 mit einer Steigung zwischen 6 und
12 dB/Oktave durchlauft. Dies ist die
"Wald- und Wiesenmethode", die im-
mer zum Erfolg flhrt,aber wegen des
Absenkens der Schleifenverstarkung
die Regelgenauigkeit herabsetzt.
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Urzustand

0 dB|

Abb. 4-22: Nyquist Diagramm von Vs

Abb. 4-24 zeigt den Frequenzgang
der Schleifenverstarkung Vs einer in-
stabilen Schaltung und die Frequenz
f1, oberhalb derer die Verstarkung mit
mehr als 12 dB/Oktave absinkt. Die
schon besprochene Mdéglichkeit (A)
zur Beruhigung besteht in einer Ab-
senkung der Schleifenverstarkung.
Die Schleifenverstarkung der Schal-
tung ist jetzt so weit herabgesetzt,
daB sie bei der Frequenz f1 gleich 1
wird. Damit ist die Schaltung stabil,
aber auf Kosten der Genauigkeit.

Dies Verfahren ist bei Temperatur-
reglern Ublich. Dort umschreibt man
die rigorose Herabsetzung der Schlei-
fenverstéarkung vornehm als "Propor-
tionalbereich", also einen Tempe-
raturbereich, in dem sich die Stell-
gréBe proportional zur Regelabwei-
chung &ndert. Ubliche Werte liegen
um 1°C und sind mittels Potentiome-
ter einstellbar.

c) Durchfiihrung der Verstarkungsab-

senkung
Die einfachste Mdglichkeit zur probe-

weisen Herabsetzung der Schleifen-
verstarkung ist ein Widerstand von
1kQ direkt zwischen den beiden Ein-
gangen des Operationsverstarkers.
Von den Auswirkungen vor allem auf
den Biasstrom wollen wir lieber
schweigen, aber der Einbau ist rasch
ausgefuhrt. Will man den Widerstand
auf Dauer installieren, so lege man

probeweise einen Kondensator (ca.
0,1 uF) in Reihe mit dem Widerstand,
um die Gleichstromgenauigkeit zu er-
halten. Wichtig sind in jedem Fall kur-
ze Verbindungen, um Rickwirkungen
vom Ausgang auf den +Eingang zu
vermeiden.

Die andere Mdglichkeit (B) besteht im
EinflUhren einer Zeitkonstante in die
Gegenkopplungsschleife, die deutlich
(ca. Faktor 10) gréBer ist, als alle vor-
handenen Zeitkonstanten. Man legt
dazu einen Kondensator vom Aus-
gang des Operationsverstarkers zum
-Eingang und steuert den -Eingang
mit einem ausreichend groBen Innen-
widerstand an. Dies Verfahren funk-
tioniert gut bei héheren Frequenzen,
erfordert aber unrealistisch groBe
Zeitkonstanten bei Temperaturrege-
lungen. Hier erzielt man Stabilitat auf
Kosten eines langsameren Ein-
schwingverhaltens. Natdrlich  kann
man die Moglichkeiten A und B kom-
binieren.

Mathematisch Bewanderte entneh-
men dem Ausdruck "hinreichend" im
Nyquist-Kriterium, daB eine Schaltung
stabil sein kann, obwohl die Bedin-
gung nicht erfdllt ist. Ein weniger
scharfes Kriterium sagt aus, daB es
fir Stabilitat ausreicht, wenn die Ver-
starkung bei hohen Frequenzen mit
6-12 dB/Oktave abfallt und mit dieser
Steigung die Frequenz durchlauft, bei
welcher die Schleifenverstarkung = 1
wird. Der Verstarkungsverlauf in der
Néahe dieser Frequenz ist also fir die
Stabilitdt entscheidend. Damit wird
das Nyquist Kriterium aber nicht wert-
los, denn eine nach Nyquist stabiler
Regelkreis hat ein viel besseres Ein-
schwingverhalten als ein gerade noch
stabiler Kreis nach dem anderen Kri-
terium.
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Wir haben die Anwendung dieses Kiri-
teriums schon beim Differenzierer
und beim Slew-Rate Filter kennenge-
lernt, wo R’ und C’ die Schleifenver-
starkung bei hohen Frequenzen
wieder anhoben. Bei Einsatz in einem
Regelkreis legt man ein RC-Glied
vom Ausgang zum -Eingang des
Operationsverstarkers (Methode C).
Der Kondensator sperrt Gleichstrom
und erhalt so die Regelgenauigkeit
bei tiefen Frequenzen, wahrend der
Widerstand bei hohen Frequenzen ei-
nen Bruchteil der Ausgangsspannung
zum Eingang zurlckfihrt. Aus Sicht
des Operationsverstarkers wird die
Schleifenverstarkung so weit angeho-
ben, bis sie beim Wert 0 dB bei der
Frequenz f1 mit maximal 12 dB/Okta-
ve abféllt. Diese Rickkopplung stellt
Ruhe her, sie behandelt aber nur die
Symptome und verbessert nicht das
Regelverhalten. Das RC-Glied muB
fir diejenige Frequenz bemessen
sein, bei der die Schleifenverstarkung
den Wert 1 durchlauft.

Bei der Temperaturregelung eines
Peltierkihlers erwiesen sich 100 pF in
Reihe mit 100 kQ als optimal, nach-
dem anfangs lange mit kleineren
Werten des Kondensators und vor al-
lem des Widerstands herumprobiert
wurde.

d) Ein Beispiel aus der Praxis
Temperaturregelungen z.B. eines
Warmeofens zeigen oft hartnéckige
Schwingungen bei recht tiefen Fre-
quenzen. Die Wald- und Wiesenme-
thode A hilft auch hier, doch sollte
man zuvor die Anordnung des Tem-
peraturfihlers betrachten:

Die Warme wird vom Heizwiderstand
zum Fuhler vor allem durch die Ofen-
wande geleitet, die sowohl einen
Warmewiderstand als auch eine War-
mekapazitat haben. Dem entspricht
elektrisch eine Reihenschaltung sehr
vieler RC-Glieder, die ab einer Grenz-
frequenz einen immer steiler werden-
den Verstarkungsabfall bewirken.
Dies ist ein Kettenleiter (geflrchtet
bei Regelungstechnikern!).

Ersatzschalthild

S A B

Fraguenzgang

N

loq f——

Abb. 4-23: Ein Kettenleiter

Um den Kettenleiter kurz zu halten,
darf der Temperaturfihler nicht allzu
weit vom Heizwiderstand entfernt
sein. Als Anhaltswert seien 10 % der
Ofenabmessungen genannt. Dies wi-
derspricht der intuitiven Absicht,
durch eine weit entfernte Anordnung
eine vollige Durchwarmung der Ofen-
wande zu erreichen und wird deswe-
gen ausdricklich erwahnt.
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V Fuzzy Logik

V.1 Die Grundbegriffe

Hinter der leider etwas irrefihrenden
Bezeichnung (fuzzy = unscharf, ver-
schwommen) verbirgt sich eine ge-
niale Mischung aus Analogtechnik,
Logik und wissensbasiertem System.
Unscharf oder gar zufallig ist Fuzzy
Logik in keinerlei Weise. Vielmehr ar-
beitet sie nach genau vorgegeben
Regeln und liefert ein vollig determi-
niertes Ergebnis. Fuzzy Logik eignet
sich ganz hervorragend fur Steuerun-
gen und Regelungen aller Art. Diese
praktische Anwendung von Fuzzy Lo-
gik wird Fuzzy Control (=Regelung)
genannt. Die Erfahrung aus der Pra-
xis zeigt, daB man sehr schnell zu ei-
ner gut funktionierenden L&sung
kommt. Vor allem ist es sehr einfach,
praktische Erfahrung als Verhaltens-
regeln in das System einzubringen.
Anderungen und Anpassungen sind
jederzeit in einfacher Weise mdglich.

Die Kehrseite der Medaille sieht so
aus, daB man immer einen Signalpro-
zessor einsetzen muB. Spezielle Fuz-
zy-Prozessoren wurden von der
Weiterentwicklung von Microcontrol-
lern etc. Uberholt. Nachdem die Hard-
ware heute in der Regel nicht die
Hauptkosten eines Systems verur-
sacht und der Prozessor auch andere
Aufgaben ducrhfiihren kann, gleicht
der Vorteil einer kirzeren Entwick-
lungszeit den kleinen Mehraufwand
mehr als aus.

Jede Fuzzy Regelung arbeitet so,
daB andauernd in rascher Folge 3 Ar-
beitsschritte durchlaufen werden:

Im ersten Schritt, der Fuzzifizierung,
werden alle Eingangswerte des Sy-

stems anhand der zugehdrigen Klas-
senschemata in Wahrheitsgrade ("Be-
lief") umgesetzt. Die Wahrheitsgrade
mit Werten zwischen 0 und 1 erset-
zen die analogen Eingangswerte her-
kdmmlicher Regler.

Im zweiten Schritt kommt die eigentli-
che Fuzzy Logik in Gestalt der logi-
schen Inferenzen zum Zug. Sie
verknipfen die Wahrheitsgrade mit
UND- und ODER-Operatoren wie die
digitalen Logik. Die Ergebnisse sind
aber keine Ja/Nein Entscheidungen
sondern wiederum Wahrheitsgrade,
diesmal aber fir die Aktivitaten der
Stellglieder des Systems.

Im dritten Schritt, der Defuzzyfizie-
rung, werden flr jedes Stellglied des
Systems die von allen Inferenzen ge-
lieferten Wahrheitsgrade zusammen-
gefaBBt und in die Stellgr6Be umge-
etzt Dies geschieht nach einem Ge-
wichtungsverfahren, bei dem die Er-
gebnisse aller logischen Inferenzen
zum Endresultat beitragen.

Die groBe Flexibilitdt und Anpas-
sungsfahigkeit von Fuzzy Reglern be-
ruht vor allem auf der Verknupfung
der Wahrheitsgrade der Eingangs-
gréBen durch die logischen Inferen-
zen und die demokratische Auswer-
tung der Ergebnisse. Sie gestatten es
in einfacher Weise, beliebig geformte
Regelkennlinien stickweise mit wei-
chen Ubergangen zusammenzuset-
zen. Auch praktische Erfahrungen
lassen sich sehr einfach durch logi-
sche Inferenzen ausdriicken. So kann
in einem Fuzzy Regler ein regelrech-
tes Expertensystem enthalten sein.
Probleme in bestimmten Situationen
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kénnen sofort durch neue logische In-
ferenzen  berlcksuchtigt  werden.
Auch eine Veranderung der Kennlini-
en der Fuzzyfizierung kann durchge-
fihrt werden. Beispielsweise kann
man das Einschwingen eines Reglers
erst kurz vor Erreichen des Sollwerts
stark abbremsen, um rasches Ein-
schwingen ohne Uberschwingen zu
erhalten.

V.2 Die Fuzzyfizierung

Die Fuzzyfizierung der Eingangs-
gréBen erfolgt fur jede einzelne Ein-
gangsgroBe mit einem Klassen-
schema. Darin sind die Wahrheitsgra-
de der einzelnen Klassen in Abhan-
gigkeit von der EingangsgréBe aufge-
tragen. Abb. 5-1 zeigt ein Klassen-
schema fur eine Temperatur als Ein-
gangsgroBe. Wenn diese ihren
Wertebereich durchlauft, nehmen der
Reihe nach die einzelnen Klassen ei-
nen Wahrheitsgrad zwischen 0 und 1
an. Die Einteilung ist dabei so, daB
flr jeden Wert der EingangsgréBe die
Summe aller Wahrheitsgrade =1 ist.
Mit den heute Ublichen 8-Bit Prozes-
soren stellt man die Wahrheitsgrade
von 0 bis 1 durch die Binarzahlen 0

bis 255 dar. Diese Auflésung reicht
erfahrungsgeman vollkommen aus.

Der gestrichelt gezeichnete Wert der
Temperatur als EingangsgrdoBe in
Abb. 5-1 ergibt bei der Fuzzyfizierung
fir die Klasse "tief" den Wahrheits-
grad 0,8, die Klasse "normal" den
Wahrheitsgrad 0,2 und alle anderen
Klassen den Wahrheitsgrad 0.

Mdéchte man beispielsweise die Tem-
peratur besonders genau auf "nor-
mal" einregeln, so kann man die
Klassengrenzen schmaler machen
und so die Regelverstarkung erho-
hen.

Im Klassenschema in Abb. 5-2 fUr die
Temperaturanderung erhalt die Ein-
gangsgroBe fir die Klasse "steigt"
den Wahrheitsgrad 0,75 und die Klas-
se "steigt rasch" den Wahrheitsgrad
0,25. In dieser Weise werden alle Ein-
gangsgrdoBen anhand ihrer Klassen-
schemata in Wahrheitsgrade umge-
setzt. Die ziemlich grobe Einteilung in
Klassen erlaubt auch den Einsatz re-
lativ ungenauer bzw. wenig auflésen-

Temperatur
A
1,00 |
O
@]
—
(@]
2| 0754
(0]
-
< h h
senr senr
91 0,50 .
= tief hoch
0,25 -
0,00 !
Wert EingangsgroBRe

Abb. 5-1: Klassenschema der Temperatur
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Temperaturdnderung
A
1,00 |
-
c I
p-
(@)}
21 0,754
[40]
<
5 inkt steigt
O 0.50 SN
= rasch rasch
0,25
0,00 |

Wert Eingangsgrofe

Abb. 5-2: Klassenschema der Temperaturanderung

der Sensoren.

V.3 Die logischen Inferenzen

Die logischen Inferenzen weisen auf-
grund der Wahrheitsgrade der Klas-
sen der EingangsgréBen den Klassen
der AusgangsgréBen Wahrheitsgrade
zu. So wird festgelegt, welchen Klas-
sen der Stellorgane welche Wahr-
heitsgrade = zugewiesen  werden.
Nehmen wir eine Temperaturregelung
mit den 2 EingangsgréBen Tempera-
tur T und Temperaturdnderung A

(Schemata in Abb. 5-1 und 5-2) und
der AusgangsgroBe Ventil V an.

Die logischen Inferenzen kénnten bei-
spielsweise folgendermaBen ausse-
hen. Dabei ist hinter jede Klasse in
Klammern ihr Wahrheitsgehalt gemanR
den Abbildungen 5-1 und 5-2 ge-
schrieben:

Die ersten 5 Inferenzen wirden einen
einfachen P-Regler ergeben. Die
Starke von Fuzzy Logik liegt aber in

2: WENN T hoch (0)
3: WENN T normal (0,2)
4: WENN T tief (0,8)
5: WENN T sehr tief (0)

Logische Inferenzen eines Temperaturreglers
1: WENN T sehr hoch (0) DANN V zu (0)

DANN V wenig auf (0)
DANN V halb auf (0,2)
DANN V weit auf (0,8)
DANN V ganz auf (0)

Inferenzen mit Einbeziehung der T-Anderung
6: WENN T normal (0,2) UND T steigt rasch (0,25) DANN V zu (0,2)
7: WENN T normal 0,2) UND T steigt (0,75)
8: WENN T hoch (0) UND T sinkt (0)

9: WENN T hoch (0) UND T sinkt rasch (0)

DANN V wenig auf (0,2)
DANN V halb auf (0)
DANN V weit auf (0)
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Ventilstellung
A
1,00 —
.
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S
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D1 0,75 -
)
<
< ganz
2| 0504 zu LUt
0,25 —
0,00
Stellgrofe

Abb. 5-3: Klassenschema der Ventilstellung

den logischen Inferenzen. Beim Fuz-
zy-UND wird der kleinste der beteilig-
ten Wahrheitsgrade genommen, beim
ODER der gréBte. Die Inferenzen 6-8
enthalten logische Operationen:

Die Einbeziehung der Temperaturan-
derung entspricht einem D-Anteil.
Man kann damit den Fuzzy-Regler
ganz gezielt an praktische Erfahrun-

gen anpassen, die sich in zusatzli-
chen Inferenzen niederschlagen. Auf
diese Weise kann man allen mdgli-
chen Eingangszusténden je eine Ven-
tilstellung zuordnen.

Tragt man die Klassen der Tempera-
tur und der T-Anderung in eine Matrix
(Tab. 1) ein, so ergibt sich eine sehr
dbersichtliche Darstellung aller Kom-

steigt
Temperatur | sinkt rasch sinkt stabll steigt rasch
(0.75) (025) |
sehr tief ganz auf ganz auf ganz auf weit auf halb auf
tief ganz auf weit auf weit auf halb auf wenig auf
(0.8) (0,75) (0,25)
normal ganz auf weit auf halb auf | wenig auf zu
(0,2) (0,2) (0,2)
hoch weit auf halb auf wenig auf | wenig auf zu

Tab. 1: Matrix der logischen Inferenzen mit Wahrheitsgraden



Praktische Elektronik 5-5 Hans-Hellmuth Cuno
Klasse Zu weniq auf halb auf weit auf ganz auf
Summe d.
Wabhrh.- 0,2 0,45 0,75
grade
Normierte
Summe 0,143 0,321 0,536

Tab. 2: Wahrheitsgrade der Klassen der Ventilstellung

binationen der beiden. Den in der Ma-
trix angegebenen Ventilstellungen
entsprechen 25 kombinierte Inferen-
zen.

V.4 Die Defuzzyfizierung

Die Defuzzyfizierung benutzt wieder
Klassenschemata, die denen fir die
Fuzzyfizierung vollig gleichen. Die
Defuzzyfizierung geschieht in folgen-
den Etappen:

a) Fir alle logischen Inferenzen
werden aus den Wahrheitsgraden der
EingangsgréBen die Wahrheitsgrade
flr die Ventilstellung errechnet.

b) Die Resultate fur die jeweils glei-
che Ventilstellung werden summiert.
c) Die Summe aller resultierenden
Wahrheitsgrade wird auf 1 normiert.

chend dem Wahrheitsgrad der Klasse
verkleinert.

e) Der Schwerpunkt der resultieren-
den Flachenstlcke wird ermittelt, sei-
ne Abszisse ist die resultierende
Stellung des Ventils.

Man kann sich die Defuzzifizierung
anschaulich so vorstellen, daB jedes
Flachenstick des Schemas mit dem
Wahrheitsgrad seiner Klasse gewich-
tet und der resultierende Schwer-
punkt der ganzen Anordnung ermittelt
wird.

Tabelle 1 zeigt die Matrix der logi-
schen Inferenzen mit den resultieren-
den Wahrheitsgraden. Alle Klassen
ohne Zahlenangebe haben den

d) Die GroBe der Flachen im Klas- Wahrheitsgrad 0. Die Summen sind in
senschema des Ventils wird entspre- Tabelle 2 summiert und in der nor-
Ventilstellung
A
1,00 — E—
5 A NN
A I I S A N AR S AN W
5| VSN Jhos\ /N
= . auf i
5l oso |z Mwenia\ ST e Vo gone
/ /\ auf /\ auf
0,25 - // /N
/ \ /N
0,00 \
StellgrofRe

Abb. 5-4: Defuzzyfizierung der Ventilstellung
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mierten Summe auf 1 normiert. Abb
5-4 zeigt das Klassenschema der
Ventilstellungen mit den in der Héhe
eingestellten Klassen. Der Gesamt-
schwerpunkt ist groB markiert. Seine
Abszisse ist die Stellung des Ventils,
die aus den EingangsgréBen und den
logischen Inferenzen von Abb. 5-3 re-
sultiert. Die Stellung betragt 34,3%
der X-Achse. Man sieht, daB dies Er-
gebnis in vollkommen determinierter
Weise erhalten wird und sich kontinu-
ierlich verandern kann.

Einander widersprechende Resultate
einzelner logischer Inferenzen ma-
chen keine Probleme, da jedes bei
der Schwerpunkisbildung mit seinem
Gewicht beitragt. Natirlich schwa-
chen sich einander widersprechende
Ergebnisse gegenseitig ab. Die Ent-
scheidung wird dann durch die ande-
ren Inferenzen getroffen.

Man kann sich regelrecht bildlich vor-
stellen, wie bei steigender Tempera-
tur die Wahrheitsgrade der oberen
Klassen anwachsen und den Ge-
samtschwerpunkt nach rechts
dricken.

Eine wichtige praktische Erfahrung
beim Einsatz von Fuzzy Reglern be-
sagt, daB es auBerst wichtig ist, allen
moglichen Kombinationen der Ein-
gangsgroBen mindestens eine von 0
verschiedene Klasse im Klassensche-
ma der Defuzzyfizierung zuzuordnen.
Die Matrix der logischen Inferenzen
muB also vollig besetzt sein. Damit
wird gewabhrleistet, daB die Regelung
immer irgendeinen definierten Aus-
gangszustand einnimmt. Aus der
klassischen Regelungstechnik ist so
ein Verhalten als "toter Bereich" oder
"Lose" ebenfalls als unglinstig be-
kannt.

Die Starke von Fuzzy-Logik liegt dar-
in, daB sie in sehr anschaulicher Wei-
se das Zustandekommen der
AusgangsgréBe nachvollziehbar
macht und daB man jederzeit durch
zusatzliche logische Inferenzen das
Verhalten korrigieren kann. So flieBen
prakische Erfahrungen aus dem Be-
trieb einer Anlage in einfacher und mit
Worten ausdrickbarer Weise in das
Regelverhalten ein.

Wie jeder andere Regler auch, ordnet
ein Fuzzy-Regler den Eingangszu-
standen Werte der AusgangsgrdBe(n)
zu. Der wesentliche Vorteil liegt in der
Ubersichtlichkeit der Programmie-
reung und in der einfachen Korrektur
und Anderung von Regeleigenschaf-
ten.

V.5 Neuronale Netze

Neuronale Netze arbeiten nach einem
Prinzip, das man in den Gehirnen von
Lebewesen gefunden hat. Alle Aus-
gangswerte entstehen als gewichtete-
te Summe der Eingangswerte. Die
Funktion des Netzes wird durch die
Gewichte (=Faktoren) festgelegt.

Zur Ermittlung der Gewichte wird das
Netz anhand sehr vieler Kombinatio-
nen von Eingangswerten und den ge-
wlnschten Ausgangswerten trainiert.
Dabei erhalten die Gewichte die Wer-
te, welche fur die Funktion nétig sind.
Auch neuronale Netze kdnnen mit un-
genauen Eingangswerten auskom-
men. Sie werden heute zur Erken-
nung von Handschrift (Postleitzah-
len), Spracherkennung etc. einge-
setzt.
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VI Das Rauschen

Abb. 6-1: Amplitudenrauschen und Jitter

VI.1 Rauschen und Nutzsignal
Rauschen ist ein breitbandiges Signal
mit einem voéllig zufallsbedingten
Spannungsverlauf. Wegen des Feh-
lens jeglicher GesetzmaBigkeit kann
das einem Nutzsignal beigemischte
Rauschen aus dem Frequenzbereich
des Nutzsignals nicht mehr herausge-
filtert werden. Dadurch kann der An-
teil des Rauschens an einem Signal
bei jeder Verarbeitung nur zunehmen
oder bleibt im Idealfall gleich.

Das MaB fir den Rauschanteil in ei-
nem Signal ist das Signal-Rausch
Verhaltnis (SNR = Signal to Noise
Ratio), das durch den Quotienten de-
finiert ist:

Signal + Rauschen
Rauschen

SNR =

Zur Bestimmung miBt man das ver-
rauschte Signal und bei abgeschalte-
tem Signal das Rauschen allein.

Messungen von Rauschspannungen
oder verrauschten Signalen durfen
nur mit MeBgeraten erfolgen, welche
den Effektivwert der Spannung bzw.
des Stroms bestimmen. Nur so wer-
den die schmalen, hohen Spitzen kor-

rekt erfaBt. Die 3 Buchstaben rms =

Root-Mean-Sqare stehen fir die Re-
chenoperationen zur Ermittlung des
Effektivwerts. Zuerst berechnet man
aus der Spannung die Leistung, mit-
telt diese dann und rechnet sie in
Spannung zuriick. Der Effektivwert ist
damit die Wurzel aus dem zeitlichen
Mittelwert der quadrierten Spannngs-
werte.

Uerr=N (U)

MeBgerate fur den echten Effektiv-
wert sind oft mit trms (True Root
Mean Square) beschriftet. Sofern
nicht ausdrickliche anders erwahnt
sind Spannungs- oder Stromangaben
von Wechselsignalen immer die Ef-
fektivwerte.

Ein wichtiger Begriff bei allen Wech-
selspannungssignalen ist der Crest-
Faktor. Er ist der gleich der
Maximalamplitude des Signals geteilt
durch den Effektivwert. Jedem be-
kannt ist der Crestfaktor V2 der Si-
nuswelle. Beim Rauschen kann man
keinen Crestfaktor angeben, sondern
eine Liste der zeitlichen Wahrschein-
lichkeiten, daB ein Crestfaktor Uber-
schritten wird. Die nachfolgende Liste
gilt fir weiBes Rauschen, das alle
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Frequenzen mit gleicher Amplitude
enthalt.

Amplitudenverteilung von
weilBem Rauschen

Crestfaktor Wahrscheinlichkeit
1 32 %
2 4,8 %
3 0,37 %
3,3 0,1 %
3,9 0,01 %
4 63 ppm
4,4 10 ppm
4,9 1 ppm
6 210

Fiar einen Fehler von 1% muB ein
MeBgerat Crest-Faktoren bis 5 kor-
rekt verarbeiten kdnnen. Deshalb hat
man fir die Praxis den Crestfaktor
von weiBBem Rauschen (willkarlich)
auf 5 festgelegt.

Die Spannungspegel digitaler Signale
werden in jedem Gatter regeneriert,
wodurch kein Amplitudenrauschen
auftreten kann. Die Umschaltflanke
eines digitalen Signals hat jedoch im-
mer eine endliche Anstiegszeit. Wah-
rend der Flanke kann Uberlagertes
Amplitudenrauschen zu kleinen Zeit-
verschiebungen beim Uberschreiten
der Umschaltschwelle flihren. Der
Umschaltzeitpunkt des Ausgangssi-
gnals eines Gatters variiert damit zeit-
lich etwas gegeniber dem Ein-
gangssignal. Dieses Rauschen im
Zeitbereich wird als Jitter (Bibbern)
bezeichnet.

V1.2 Rauscharten
Nach ihren Eigenschaften unterschei-
det man 3 Arten von Rauschen:

WeiBes Rauschen ist frequenzunab-
hangig und tritt im Bereich von 0 Hz
bis ca. 100 THz auf. Die Bezeichnung
"weif3" wird von weilem Licht Gber-

nommen, das alle Frequenzen des
optischen Spektrums in gleicher Star-
ke enthalt.

A

Funkelrauschen Eckfrequenz
|

1000

U 3
MV/‘,{E ‘
100 ‘
AN
10 AN

weil es
Rauschen

I

T

\

=
SN
N—
N
N

1

1kHz log(f)

0,1Hz 1THz 10Hz 100Hz

Abb. 6-2: Spektren von weiBem und
Funkelrauschen

Funkelrauschen hat eine proportional
zu 1/f verlaufende spektrale Dichte.
Oberhalb von etwa 100 Hz wird das
Funkelrauschen vom weiBen Rau-
schen véllig verdeckt. Viele natirliche
Vorgange wie  Meeresbrandung,
Wind, Wasserfalle, turbulente Stro-
mung etc. sind Funkelrauschen. Elek-
trisch tritt es in allen aktiven Bauele-
menten (Transistor, IC, Réhre) auf.
Die weltweit standardisierte Angabe
der Rauschspannung im Frequenzbe-
reich von 0,1 Hz - 10 Hz dient zur Er-
fassung des Funkelrauschens.

Abb. 6-2 zeigt den Verlauf der Span-
nungsdichte von weiBem und von
Funkelrauschen. Die Eckfrequenz
liegt am Schnittpunkt beider Verlaufe.
Sie wird bei rauscharmen Verstarkern
oft angegeben und sollte mdglichst
niedrig liegen.

Die Frage, was mit dem Funkelrau-
schen bei Gleichspannung (Frequenz
= 0) passiert sei kurzerhand damit be-
antwortet, daB es f =0 nicht gibt. Mes-
se ich 1 Stunde lang, so ist die
niedrigste vorkommende Frequenz
0,28 mHz. Die Gesamtspannung des
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Funkelrauschens als Integral von der
kleinsten Signalfrequenz bis zur Eck-
frequenz bleibt damit immer endlich.

Das StoBrauschen (englisch: Pop-
corn-noise) besteht aus kleinen, ruck-
artigen Verlagerungen des Gleich-
spannungspegels, die sich dem "nor-
malen" Rauschen U(berlagern. Es
scheint von Kristallfehlern in aktiven
Bauelementen herzurlhren, denn mit
groBer Sorgfalt hergestellie Bauele-
mente zeigen es nicht. Dem StoBrau-
schen kann kein definierter Frequenz-
verlauf zugeordnet werden.

Das Schrotrauschen hat den Fre-
quenzverlauf von weiBem Rauschen.
Es entsteht durch der Bewegung der
Ladungstrager beim StromfluB durch
einen Leiter. Man kann es mit dem
Aufprallen von Schrotkérnern auf ein
Blech vergleichen.

Rauschen in elektronischen Bauele-
menten entsteht durch Bewegung von
Ladungstragern. Auch ohne Strom-
fluB verursacht die Brownsche Mole-
kularbewegung das Widerstandsrau-
schen, das nur an Wirkwiderstanden
in Erscheinung tritt. Ideale Induktivita-
ten und Kapazitaten sind rauschfrei.
Nur die ohmschen Verlustwiderstan-
de realer Spulen und Kondensatoren
tragen zum Rauschen bei.

V1.3 Erzeugung von Rauschen

Fir MeBzwecke bendtigt man repro-
duzierbare Rauschsignale. Man un-
terscheidet dabei Zufallsrauschen
(random noise), das durch einen sto-
chastischen (zufalligen) ProzeB ent-
steht. Pseudorandom Noise (PN) wird
dagegen digital erzeugt und weist da-
durch absolute Reproduzierbarkeit
auf.

Zufallsrauschen, Random Noise
Zufallsrauschen kann nur mit Zufall-
sprozessen erzeugt werden. Es ist
frequenzunabhangig mit véllig konti-
nuierlichem Spektrum und hat die in
der Liste angegebene Amplitudenver-
teilung. Zur Erzeugung nutzt man das
sehr breitbandige weiBe Schrotrau-
schen bei StromfluB durch Vakuumdi-
oden oder die Rauschspannung von
im Gluheinsatz betriebenen Glihlam-
pen. Beide liefern nur leider nur ge-
ringe Amplituden.

Relativ hohe Rauschamplituden lie-
fern im Durchbruch betriebene Zener-
dioden.

Pseudorandom Noise (PN)

PN wird mit rlickgekoppelten Schie-
beregistern mit N Bits erzeugt. Dabei
werden das hdchstwertige und die
Anzapfung eines Schieberegisters
Uber ein Exklusiv ODER Gatter auf
den Eingang zurlckgefltihrt. Unten
sind Beispiele fur die maximal oN _ 1
Zustande angegeben, der Zustand 0
kann nicht vorkommen. Das binare
Rauschsignal ist bis etwa 25% der
Taktfrequenz weiB3, also frequenzun-
abhangig.

PN-Schiebereg. mit 2N _ 1 Zustd.

Zahl der Bit N Anzapf bei
7 6
10 3
15 14
23 18
31 13

PN-Rauschen hat ein diskretes Spek-
trum mit der Wiederholfrequenz der
Codes des Registers als Linienab-
stand. Durch Vergr6Bern der Lange
kann man beide beliebig klein ma-
chen. Der groBe Vorteil ist die absolu-
te Reproduzierbarkeit.
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V1.4 MeBgroBen des Rauschens

Alle folgenden Betrachtungen gelten
nur fir weiBes Rauschen!

Jeder ohmsche Widerstand gibt eine
Rauschleistung Pr ab, die unabhangig
vom Wert des Widerstands ist. Sie
hat den Wert:

Pr=4-k-T-B

k: Boltzmann Konstante
=1.38102% JK

T: absolute Temperatur in K

B: Bandbreite in Hz

Jede Abhangigkeit der Rauschlei-
stung vom Wert des Widerstands
wirde dazu fihren, daB man durch
eine Kombination von Widerstanden
die Rauschleistung beliebig steigern
und so Energie "aus dem Nichts" er-
zeugen kénnte (Perpetuum mobile).

Bei bekanntem Widerstandswert R
kann aus der Rauschleistung Pr die
Rauschspannung Ur und der Rausch-
strom |r berechnet werden.

U=VPR =
-V4k TBR (V)
_AJ4-k-T-B A

R

Die Rauschspannung wird am offe-
nen, der Rauschstrom am kurzge-
schlossenen Widerstand gemessen.

Bei weiBem Rauschen rechnet man
nicht mit den Werten von Py, Ur und
Ir, sondern mit deren spektralen
Dichten Py, Ur und I¢. Man erhéalt die
Rauschleistungsdichte Py’

Pr=4.k-T (W/Hz)

die Rauschspannungsdichte Uy
U’ =V4k TR (V/NHz)

und die Rauschstromdichte Iy

o= VAk T (A/VHzZ )

R

Wahrend die Leistung proportional
zur Bandbreite ist, sind Spannung
und Strom proportional zur Wurzel
aus der Bandbreite. Die Wurzel aus
der Frequenz rihrt nur von der Um-
rechnung der Leistung in Spannung
bzw. Strom her. 1/4 der Leistung ent-
spricht der halben Spannung.

Die Spannungsdichte in V / VHz be-
sagt, daB dieser Wert multipliziert mit
der Wurzel aus der Bandbreite B die
Rauschspannung ergibt:

Ur= U7 - VB.

Bei U’ =8 nV/VHz und B = 10 kHz
erhalt man:

U=8nV/VHz - V10*Hz =

= 81077.10%=

8107/ V= 0.8pV

Diese Formeln und die folgenden Be-
ziehungen gelten fir einen einzelnen
Widerstand.
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Bei der im Hochfrequenzbereich er-
forderlichen Anpassung ist der Ein-
gangswiderstand des Verstarkers
gleich dem Quellwiderstand. Dessen
Rauschstrom flie3t nun durch die Par-
allelschaltung beider Widerstande,
durch jeden also die Halfte. Dem ent-
spricht nur 1/4 der Leistung im Ein-
gangswiderstand des Verstarkers. Bei
HF-maBiger Anpassung gibt deshalb
ein rauschender Widerstand an den
Verstarker die Rauschleistung
Pr= k-T-B ab, also ohne den Fak-
tor 4.

Das durch die Elektronenbewegung
verursachte Schrotrauschen hat die
spektrale Rauschdichte It

k=2 eI (A/VHz)

Hier ist | der flieBende Strom und e
die Elektronenladung ( 1,6 10719
Cb).

VL5 Die Rauschzahl

In Empfangern fir Frequenzen ober-
halb 30 MHz ist das Rauschen der
begrenzende Faktor beim Empfang
schwacher Sender. Hier sind Verstar-
ker mit guten Rauschdaten obligato-
risch. Die Rauschspannung am Aus-
gang eines Verstarkers hangt neben
dem Rauschen der Eingangsstufe
von der Bandbreite und der Verstar-
kung ab. Daher ist es sinnlos, die
Rauschqualitat anhand der
Rauschspannung am Ausgang zu
vergleichen. Die wirkliche Rausch-
qualitat eines Verstarkers wird durch
die Rauschzahl F beschrieben.

Um dieses MaB zu verstehen, be-
trachten wir einen idealen, vdllig
rauschfreien HF-Verstéarker, der an ei-
nen Widerstand R angeschlossen
wird. Der ideale Verstarker verstarkt

Ur, die Rauschspannung des Wider-
stands rauschfrei um den Faktor V
auf die Ausgangsspannung Uideal.

Uideal= V - Ur (V)

Ein realer, rauschender Verstarker
gibt eine Ausgangsspannung Ureal
ab, die groBer ist als Uigeal. Diese bei-
den Spannungen, genauer: Leistun-
gen, bestimmen die Rauschzahl F:
Rauschzahl F in "kTo":

Preal Ureal 2k
= = T "
Pigeal _ ' Uideal ) ' ©
Rauschzahl F in "dB" :
F=10-log (F)=
Ureal dB

= 20|Og(m)

Sowohl der Zahler als auch der Nen-
ner des Bruchs enthalt Verstarkung
und Bandbreite als multiplikativen
Faktor, der bei der Division heraus-
fallt. Damit gibt die Rauschzahl wirk-
lich die Rauschqualitat des
Verstarkers wieder.

Manchmal findet man auch die Anga-
be der Rauschtemperatur. Auf diese
Temperatur muBB man beim idealen
Verstarker den Widerstand R aufhei-
zen, damit er gleiche Ausgangsspan-
nung abgibt wie der reale Verstarker
mit nicht geheiztem Widerstand.

Rauschtemperatur =
= F- Umgebungstemperatur (K)

Ein Empfanger mit einer Rauschzahl
von 2 kTo bzw. 3 dB bzw. einer
Rauschtemperatur von 421 K gibt
also die 1,4-fache Rauschspannung
ab wie ein idealer Empfanger. Das ist
schon eine recht gute Rauschzahl, 1
dB ist ein hervorragender Wert.
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V1.6 Rauschberechnung eines
Verstarkers

Das Rauschverhalten hochwertiger
rauscharmer Operationsverstarker
wird durch 3 Zahlenwerte beschrie-
ben, die sich immer auf die Eingénge
des Verstarkers beziehen.

- Ur die Rauschspannungsdichte (In-
put noise voltage density).

- Ir’ die Rauschstromdichte (Input noi-
se current density).

- Ur die Rauschspannung (Input noise
voltage) im Frequenzbereich von 0,1 -
10 Hz. Hier tragt das Funkelrauschen
deutlich zum Gesamtrauschen bei.

Im Bereich des weien Rauschens
werden  Rauschspannungs- und
Rauschstromdichte bei einer oder
auch mehreren Frequenzen angege-
ben. Mit diesen Angaben kann man
eine Rauschberechnung vollstandig
durchfthren. Als Beispiel wird hier ein
der Vorverstarker durchgerechnet,
dessen Schaltung in Abb. 6-3 darge-
stellt ist.

Abb. 6-3: Rauschquellen einer
Schaltung

Der Vorverstarker fir kleine Spannun-
gen enthélt den OP-27 als nichtinver-
tierenden Verstarker mit V = 1000.
Die Signalquelle hat einen Innenwi-
derstand von 1 kOhm, der Span-

nungsteiler fir die Gegenkopplung ei-
nen von 10 Ohm. Die Rauschquellen
(1) und (2) sind das Spannungsrau-
schen der Innenwiderstdnde an den
beiden Eingangen. lhre Rauschspan-
nungsdichten betragen:

Die Signalquelle hat einen Quellwi-
derstand von 1 kQ:

1 kQ:

-V 4.138.1023.298.103 =
N1,64- 10717 =

4,06 nV/VHz

Der Innenwiderstand des Spannung-
steilers betragt 10 Q:

10 Q:
Ur = \/4-1,38-10_23-298- 10 =

....=0,41nV/VHz

Die Rauschquellen (3) und (4) sind
der Spannungabfall des Stromrau-
schens I der Eingdnge an den In-
nenwiderstéanden:

Datenbuchangabe:
lr ’'=0,4 pA/VHz
1kQ: U’ =Ir- R=
=04 - 1072. 10°
=04 nV/vVHz
10Q: U'=I’- R=
=04 -10". 10

0,004 nV /VHz
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Die letzte Rauschquelle (5) ist das
Spannungsrauschen der Verstar-
kereingange selbst.

Datenbuchangabe: Ur'= 3 nV/ VHz

Zur  Ermittlung  der gesamten
Rauschspannungsdichte Urges an
den Eingangen missen die Rausch-
leistungen summiert und in Spannung
zurlckgerechnet werden. Wegen P =
U? * R addiert man die der Quadrate
aller Einzelrauschdichten und zieht
daraus die Wurzel. Alle Werte werden
hier in nV / \/Eeingesetzt:

Ur'ges = \/(Ur’1)2 +....+(Urs)? =

\/4,062 +0,412 + 0,42 + 0,0042 + 32
-V2581 = 508 nV/VHz

Zu diesem Wert tragt allein das Span-
nungsrauschen des Quellwiderstands
4,06 nV/ VHz bei, wihrend der be-
wuBt niederohmig ausgelegte Span-
nungsteiler vernachlassigt werden
kann.

Die Rauschzahl der Schaltung be-
tragt:

In kTo: F = (5,08/4,06 )2 =
= 1,57 kTo
indB: F=10- log(1,57) =
= 1,96 dB
Rauschtemp.:
T=1,57 298K =
= 468 K

Die Rauschspannung am Ausgang
erhalt man durch Multiplikation mit
der Verstarkung V und der Wurzel
aus der Bandbreite B, die mit 10 kHz
angenommen wird.

U  =Urges - V - VB =
=508-10%. 10%. V10*
=0,51 mV

Die Rauschspannung am Ausgang

der Verstarkeranordnung betragt da-
mit 0,51 mV.
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A Quellwiderstand und Rauschspannungsdichte

. ____LT1028
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| [ ]
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Abb. 6-4: Quellwiderstand und Rauschspannung

Abbildung 6-5 zeigt den Verlauf der
Rauschspannungsdichte Uber dem
Quellwiderstand flr verschiedene
Operationsverstarker und Transisto-
ren. Mit einer Schraffur unterlegt ist
die Rauschspannungsdichte des In-
nenwiderstands R allein als absolute
Grenze.

Bei kleinen Innenwiderstanden ist al-
lein das Spannungsrauschen wichtig
und bipolare Verstarker sind optimal.
lhr relativ groBes Stromrauschen
rihrt vom Schrotrauschen des Ein-
gangsstroms her, erzeugt aber an
kleinen Innenwiderstdanden nur wenig
Spannungsrauschen.

Mit wachsenden Innenwiderstédnden
wird ein geringes Stromrauschen im-
mer wichtiger, da die erzeugte
Rauschspannung proportional zum
Widerstand anwéachst. Man bevorzugt
hier FET-Operationsverstarker mit ih-

ren auBerst kleinen Stromrauschdich-
ten. Es gibt also keinen "rauscharm-
sten" Operationsverstarker.

V1.7 Konsequenzen aus dem
Rauschen

AuBer am unerreichbaren absoluten
Nullpunkt ist das Rauschen allgegen-
wartig und stort Gberall, wo man es
mit sehr schwachen Signalen zu tun
hat. Dies soll am Beispiel der Radio-
kommunikation Uber groBe Entfernun-
gen erlautert werden, zusammen mit
den MaBnahmen, die trotz des Rau-
schens eine Verbindung aufrecht er-
halten.

Nehmen wir an, da3 eine Raumsonde
aus sehr groBer Entfernung ihre Da-
ten zur Erde sendet. Entscheidend
fiir eine fehlerfreie Ubertragung ist
das Signal/Rauschverhaltnis SNR (Si-
gnal to noise ratio), das von den
spektralen Dichten abhangt.
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Folgende Faktoren bestimmen Uber
das SNR auf der Erde:

- Entfernung der Sonde

- Sendeleistung und Antennen-
gewinn der Sonde

- Antennengewinn und Anten-
nentemperatur auf der Erde

- Rauschen des Empfangers

- Modulationsart und Qualitat
des Demodulators

- Bandbreite des Signals

- Dampfung des Ubertragungs-
wegs, z. B. der Atmosphére

Die Entfernung der Sonde ist vorge-
geben, ebenso Antennengewinn und
Sendeleistung durch die Konstruktion
der Sonde. Der Gewinn der Emp-
famngsantenne auf der Erde hangt
vor allem von ihrem Durchmesser ab.
Daneben muB die Antenne eine mdg-
lichst niedrige Rauschtemperatur ha-
ben. Dazu darf sie nur den Himmel in
Richtung der Sonde "sehen" und
nicht durch Nebenzipfel Rauschen
vom Erdboden auffangen. Niemals zu
vermeiden sind Stérungen durch kos-
mische Rauschquellen.

Der Empfanger soll nattrlich so rau-
scharm sein wie irgend mdglich. Mit
steilflankigen Filtern wird aus dem
empfangenen Frequenzgemisch nur
das Sondensignal selbst herausgefil-
tert wird und kein frequenzmaBig be-
nachbartes Rauschen. Als letztes
Glied in der Kette ist noch der Demo-
dulator des Empféangers zu nennen,
der bei einem mdoglichst unglnstigen
Signal-Rausch-Verhaltnis noch fehler-
frei demodulieren soll.

Auch die Bandbreite des Sondensi-
gnals beeinfluBt das SNR, da die
spektrale Leistungsdichte mit wach-
sender Bandbreite absinkt. Hier hat

man spezieller Modulationsverfahren
(Pulscodemodulation) entwickelt, wel-
che die vorgegebene Bandbreite opti-
mal mit Information ausfillen und
dadurch das theoretische Maximum
der Datenrate erreichen.

log # SNR SEN o A SNR SEN  jog ASNR S+N
¥ / U <38 / Ul /

—S ! !—S —S

f f f

Abb. 6-5: Spektrale Dichten von
Signal und Rauschen

GroBe Empfangsantennen sind sehr
teuer im Betrieb und wegen der Viel-
zahl von Sonden immer stark ausge-
lastet. Um Zeit zu sparen, soll daher
die Datenrate auf dem Ubertragungs-
weg moglichst groB sein. Nach Opti-
mierung des gesamten Systems
macht man die Datenrate und damit
die Bandbreite so groB, daB ein gera-
de noch ausreichendes SNR erzielt
wird. In Abb. 6-5 ist die Spannungs-
dichte des Signals S im linken Bild
gleich derjenigen des Rauschens N
und das SNR betragt 3 dB. Dies er-
gibt erfahrungsgeman eine noch weit-
gehend fehlerfreie Demodulation.

Entfernt sich die Sonde weiter von
der Erde, so nimmt die spektrale Lei-
stungsdichte des Signals ab (Abb. 6-5
Mitte) und damit das SNR. Als einzige
Méoglichkeit, das erforderliche SNR
wieder herzustellen, verbleibt eine Er-
héhung der spektralen Dichte durch
Zurlicknahme der Bandbreite des Si-
gnals und damit leider auch der Da-
tenrate (Abb. 6-5 rechts).
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Wenn der Ubertragungsweg véllig
ausgereizt ist, besteht eine letzte
Mdoglichkeit zur Anhebung der Daten-
rate in einer Datenkompression. Die-
se lohnt sich ganz besonders bei
Bildern mit ihren groBen Datenmen-
gen. Man nutzt dabei die Tatsache
aus, daB die Helligkeiten nebeneinan-
derliegender Bildpunkte sich nur an
Kanten wesentlich unterscheiden.
Sendet man nur noch die Helligkeits-
unterschiede  aufeinanderfolgender
Punkte, so treten Uberwiegend kleine
Zahlen um 0 herum auf.

Damit allein wére noch nichts gewon-
nen. Reduziert wird die Anzahl der zu
Ubertragenden Bits erst durch eine
Codierung der Zahlen, welche den
haufigsten Zahlen kurze Bitfolgen und
den seltenen groBen Zahlen lange
Bitfolgen zuweist. Das klassische Bei-
spiel ist das Morsealphabet mit kur-
zen Zeichen fur haufige und langeren
Zeichen fir seltene Buchstaben. Zur
digitalen Datenlbertragung eignet
sich die Huffman-Codierung, deren
Baumstruktur folgendermaBen ausse-
hen kdnnte:

0[00[0o11[1000[00|1100[01100[1001]010[10
~Jol+if=2Tol+2 T+1fof =3 T-1]-

Abb. 6-6: Huffman Codebaum

In der Huffmann codierten Datenfolge
unten in Abb. 6-6 folgt man dem Pfad
im Codebaum, der dem aktuellen Bit

entspricht, bis man bei einer Zahl an-
kommt. Mit dem nachsten Bit beginnt
man wieder beim Start. Die Codie-
rung ist eindeutig, da nie ein langerer
Code mit derselben Bitfolge beginnt,
wie ein kurzerer. Die Erfahrung zeigt
auch, daB man nach Verlust der Syn-
chronitat sehr schnell wieder in den
richtigen Tritt kommt und nicht dau-
ernd Unsinn decodiert wird.

Bei dieser Codierung geht keine Infor-
mation verloren. Es gibt aber auch
verlustbehaftete Kompressionsverfah-
ren, welche weniger wichtige Informa-
tionen weglassen. Musterbeispiel ist
die JPEG-Kompression (Joint Photo-
graphic Experts Group) von Bildern.

V1.8 Rauschen im Alltag

Es wird auf Unglauben stoBen, wenn
hier behauptet wird, daB man auch
ohne elektronische Hilfsmittel mit dem
Rauschen konfrontiert wird. Beginnen
wir mit dem weiBen Rauschen: Seine
spektrale Dichte ist frequenzunabhén-
gig und es muBte daher auch noch
bei der Frequenz von sichtbarem
Licht vorhanden sein. Dies ist erfah-
rungsgeman nicht der Fall. Grund da-
fur ist, daB bei Raumtemperatur
Quanteneffekte die Bandbreite des
weiBBen Rauschens auf ca. 100 THz
( A=3um) begrenzen. Die Energie
der Wéarmebewegung reicht einfach
nicht zur Erzeugung von noch héher-
frequenten (=energiereicheren) Licht-
quanten aus.

Wir kénnen die Atombewegung durch
Temperaturerhbhung beschleunigen,
so daB bei ca. 800°C (Glihbeginn)
das weiBe Rauschen bis in den roten
Bereich des Spektrums reicht. Weite-
res Erhitzen fUhrt Uber Rot- und Gelb-
glut zur WeiB3glut entsprechend
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weiBem Rauschen im Frequenzbe-
reich des sichtbaren Lichts ( f= 400
...550 THz, A= 750 ... 400 nm).

Auch bei niedrigen Temperaturen
wird durchaus Strahlung (= Rau-
schen) erzeugt und abgestrahlt. Man
spurt diese z.B., wenn man die Hand
ohne zu bertihren dicht neben das
Gesicht halt. Die abgestrahlte Lei-
stung ist betrachtlich. Sie gehorcht
der Formel:

P=s- A T4 (W)

Hierin sind:
s = 56710 [ W 4]
m- - K
A:  Flache in m?
T: abs. Temperatur in Kelvin

Einige Werte fir die Warmeabstrah-
lung von schwarzen Flachen:

0 °C 315 W/ m?
20 °C 418 W / m?
37 °C 524 W / m°
60 °C 697 W/ m?
100 °C 1098 W / m?

Bei diesen Leistungen wundert es
nicht, daB man sich in einem Zimmer
mit kalten W&anden nicht behaglich
fihlt und daB einen in einer klaren
Winternacht die Kalte férmlich "an-
springt". Jeder kennt Autoscheiben,
die in klaren Nachten auch bei Luft-
temperaturen Gber 0 °C véllig verei-
sen. Der klare Himmel hat
strahlungsmaBig eine Temperatur
von etwa -120°C, so daB die Schei-
ben durch Warmeabstrahlung weit
unter 0°C abkuihlen und sich das Kon-
denswasser aus der Luft als Eis nie-
derschlagt. Die einem nahen Haus
zugewandten Scheiben des Autos
bleiben klar, weil die Hauswand ihnen

Warme zustrahlt. Bei bedecktem Him-
mel, unter dem einfachen Dach eines
Carports oder einer aufgelegten Pap-
pe tritt ebenfalls keine Vereisung auf.

Eine in den Weltraum gerichtete An-
tenne hat eine Rauschtemperatur
deutlich unter der Umgebungstempe-
ratur. Man fragt sich sofort, wie so et-
was moglich ist, da die Antenne nicht
geklhlt wird. Die Erklarung leigt darin,
daB zwar die Rauschleistung eines
Widerstands unabhangig vom Wert
ist, nicht aber Rauschstrom und -
spannung. In den metallisch leitenden
Teilen der Antenne ist der Widerstand
extrem Klein, in den elektrisch isolie-
renden extrem groB. Dadurch
herrscht eine voéllige Fehlanpassung
an den FuBpunktswiderstand Z. Zum
Rauschen kénnen nur Widerstadnde
beisteuern, die in der GréBenordnung
von Z - meist 50 Q - liegen.

Das Rauschen der Antenne steigt
stark an, wenn sie den "warmen" Erd-
boden sieht, der widerstandsmaBig
halbwegs zu Z pafBt. Aus diesem
Grund mussen Satellitenantennen ein
sauberes Richtdiagramm ohne Ne-
benzipfel haben, um keine Energie
vom Erdboden auffangen.

Literatur:

G. Hoch, "Bestimmung der Empfind-
lichkeit von Empfangsanlagen mittels
Sonnenrauschen", UKW Berichte,
4/1979, S. 194

D. Dobricic, "Bestimmen der Parame-
ter eines Empfangssystems durch
Messen kosmischer Radioquellen”,
UKW Berichte 2/1983, S. 89
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VII Stromquellen

VIl.1 Anwendungsbereich
Stromquellen haben ihre Domaéane in
der MeBtechnik, wobei sie meist an-
dere Funktionen unterstltzen.

Ohmmeter mit digitaler Anzeige
schicken einen Konstantstrom durch
den Prifling und zeigen den Span-
nungsabfall als Widerstand an. Wei-
terhin setzt man Stromquellen Uberall
dort ein, wo der Strom die auslésende
GroBe fur einen Effekt ist. Beispiele
sind Hallgeneratoren, Spulen zur Er-
zeugung eines konstanten Magnet-
felds, Sdgezahngeneratoren usw.

Sehr wichtig in der industriellen
MeBtechnik ist die Ubertragung von
MeBwerten mittels eingepragter Stro-
me. Nach weltweiter Norm wird das
Fahlersignal linear in einen Strom von
4-20 mA umgesetzt. Die Betriebs-
energie fur die Wandlerschaltung und
den Fihler wird von diesem Strom
abgezweigt. Fir moderne Analog-
schaltungen reicht der Mindeststrom
von 4 mA zur Versorgung vollig aus.
Solange die Spannung an der Strom-
quelle im Ausregelbereich bleibt, ha-
ben Leitungs- und Ubergangswider-
stinde sowie eingekoppelte Storsi-
gnale keinen EinfluB. Gefordert wer-
den muB lediglich ein hoher
Isolationswiderstand zwischen den
beiden Leitungen, was kein Problem
darstellt.

Mit dieser Technik ist der Aufbau ei-
ner Betriebsdatenerfassung denkbar
unkompliziert. Alle Fahler sind Gber
verdrillte Zweidrahtleitungen mit der

Flhler und
Stromregelung

Zentrale
Ub

bis km

-
4—=20 mA

Abb. 7-1: MeBwertUbertragung mit
Konstantstrom

Zentrale verbunden. Zur Abfrage wird
der eine Anschluf3 der Leitung mit ei-
ner passenden Spannung verbunden
und der aus dem anderen AnschluB3
flieBende Strom durch einen Prazisi-
onswiderstand geleitet. Der Span-
nungsabfall gibt dann mit hoher
Genauigkeit das Sensorsignal wieder.
Die Uberbrickbaren Entfernungen lie-
gen im Bereich von mehreren Kilome-
tern.

Zu den Vorteilen des minimalen Auf-
wands der verdrillten Zweidrahtleitung
(twisted pair) kommt die sofortige Er-
kennung eines Drahtbruchs oder
Kurzschlusses hinzu, wenn der Strom
auBerhalb des festgelegten Bereichs
liegt.

VII.2 Stromquellenschaltungen

Alle Schaltungen arbeiten nach dem
Prinzip, daB der abgegebene Kon-
stantstrom Ik durch einen Widerstand
flieBt, an dem der Spannungsabfall
konstant gehalten wird. Die nachfol-
gend beschriebenen Quellen sind be-
wuBt wegen ihrer unterschiedlichen
Anordnungen ausgewahlt worden.
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a) Quelle mit invertierendem Operati-

onsverstarker

Rref
Uref

Abb. 7-2: Einfache Stromquelle

Die Schaltung mit einem invertieren-
den Operationsverstarker verbindet
hervorragende Eigenschaften mit mi-
nimalem Aufwand. Zum virtuellen
Massepunkt am -Eingang flieBt aus
einer Referenzspannungsquelle Uref
durch den Widerstand Rref der kon-
stante Strom Ik = Uref / Rref. Dieser
Strom kann nur durch den im Gegen-
kopplungspfad liegenden Verbrau-
cher abflieBen, wobei der Operations-
verstarker die Spannung entspre-
chend einregelt. Der einzige, aber
entscheidende Schonheitsfehler die-

ser bestechend einfachen Anordnung
liegt darin, daB der Verbraucher nicht
mit einem AnschluBB an Masse liegt.

b) Sagezahngenerator

Bei Aufladung eines Kondensators
mit Konstantstrom steigt die Span-
nung linear sdgezahnférmig an. Als
Stromquelle arbeitet hier der pnp-
Transistor T2 mit R2 als Emitterwider-
stand. Die Basisspannung wird Uber
Transistor T1 und einen 2,5 V Refe-
renzspannungs-IC eingestellt. Die Ba-
sis-Emitterspannungen von T1 und
T2 heben sich genau auf und an R2
liegen exakt 2,5 V. Damit flieBt der
Konstantstrom Ik = 2,5 V / 2,2 kQ =
1,14 mA in den Kondensator C2 und
|adt ihn mit der Anstiegsgeschwindig-
keit dU/dt = I/C = 1,14 mA / 100 pF =
1,14 x 107 V/s. Die sagezahnférmige
Ausgangsspannung ist zur X-Ablen-
kung eines Oszillografen vorgesehen.
Umschaltbare Kondensatoren erge-
ben die verschiedenen ZeitmaBstabe.

® +U

Enable

—13V

100pF

® Uagus

T4

Reset
R/
10k

—-15V

Abb. 7-3: Sdgezahngenerator mit Stromquelle
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Transistor T3 zieht in eingeschalte-
tem Zustand Uber R3 den Emitter von
T2 auf eine gegenlber der Basis et-
was negative Spannung und leitet
den Kollektorstrom von T2 nach Ma-
sse ab. Die Triggerschaltung des Os-
zillografen steuert Ober  den
Enable-Eingang die Basis von T3 an.
Sperren von T3 schaltet den Kon-
stantstrom ein und setzt die Zeitab-
lenkung in Gang.

Der Reset-Eingang steuert T4, der
nach erfolgter Ablenkung den Kon-
densator entladt. Der Vorwiderstand
R4 begrenzt den Strom bei der Entla-
dung groBer Kondensatoren flr lang-
same Zeitablenkung.

c) Howland-Stromauelle

R3 1k
U— R1T 10k
o« >
U+ R2 10k |
| ® R4 K
¢ R1=R2
L R3=R4

Abb. 7-4: Howland-Stromquelle

Die Arbeitsweise dieser Schaltung ist
nicht auf den ersten Blick zu durch-
schauen. Sie eignet sich daher her-
vorragend fur eine Durchrechnung mit
der Methode von Abschnitt 111.3. Fir
den Ausgangsstrom Ik dieser Quelle

gilt: _ Ut — U-

Ik R2

Nachteilig sind der geringe Maximal-
strom, die Niederohmigkeit der Ein-
gange und die Rickwirkung des
+Eingangs auf den -Eingang. Den-
noch ist diese Quelle ein schénes
Beispiel daflr, was mit einem einzi-
gen Operationsverstéarker moglich ist.

d) Prazisions-Stromauelle

4.7\/’Q
30V
RBVK
WQVL 100 (typisch)

T1
2ZN2907A

LF411
R2

2,2k

[ ot

Abb. 7-5: Prazisions-Stromquelle

Diese Anordnung kann man als
Standard-Stromquelle fir MeBzwecke
ansehen. Der Operationsverstarker
erzwingt gleiche Spannungen am Re-
ferenzspannungs IC und an R3. Die
4,7 V Zenerdiode verschiebt beide
Spannungen in den Gleichtaktbereich
des Verstarkers. Der Widerstand R2
begrenzt bei offenem Ausgang der
Quelle den Basisstrom des Transi-
stors. Dieser Strom mindert zwar den
Ausgangsstrom der Quelle, doch ist
der Basistrom klein gegenlber dem
Kollektorstrom und obendrein ist die
Gleichstromverstarkung B eines Tran-
sistors wenig abhangig von Tempera-
tur und Kollektorspannung. Perfektio-
nisten kdnnen hier einen p-Kanal FET
oder MOSFET einsetzen.
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e) Konstanistromquelle

R2 R2
Uein R1
_‘
|DUS l
R3 R2 _T_
| = U R1+R2
aus ein R1 . Rz
2
Ach— R3— R2
tung! ~ RT1+R2

Abb. 7-6: Konstantstromquelle

Diese Konstantstromquelle wandelt
die Eingangsspannung in einen pro-
portionalen Strom um. Flr einen un-
endlich hohen Innenwiderstand muf
R3 exakt den formelmaBigen Wert
haben. Nur dann hangt der einge-
pragte Strom nicht von der Spannung
am Ausgang ab.

f) Ablenkjoch-Treiberquell

Abb. 7-7: Ablenkjoch Treiberquelle

Diese Quelle ist zur Ansteuerung der
Wicklung des Ablenkjochs von
Vector-Scan Bildréhren vorgesehen,
die in Radargeraten, Prazisionsfilm-

belichtern und Lichtpunktscannern
(Flying spot digitizer) eingesetzt wer-
den. Hier ist eine Stromquelle erfor-
derlich, weil der Widerstand von
Kupfer mit der Temperatur zunimmt.
Beim Vector-Scan wird der Strahl
nicht periodisch lber den Schirm ab-
gelenkt (Raster scan), sondern kann
in beliebiger Folge an jede Stelle auf
dem Bildschirm gefiihrt werden.

Der Ausgangsstrom des schnellen
Hochstrom-Operationsverstarkers
LHO101, flieBt durch die Wicklung
und verursacht einen Spannungsab-
fall an R3. Diese Spannung wird Uber
den Spannungsteiler R4 / R1 zum -
Eingang gefihrt. Mit dem Kondensa-
tor C1 1aBt sich das Einschwing-
verhalten optimieren, wahrend der
Widerstand R2 die Induktivitat der
Wicklung bedampft. Gleichstrom-
maBig kann R2 gegenltber dem Wick-
lungswiderstand vernachlassigt wer-
den.

g) Nanoampere-Quelle

Die Einpragung von Strémen im pA-
und nA-Bereich erfordert eine speziel-
le Schaltungstechnik, da die Sperr-
strome der eingesetzten Transistoren
schon im nA-Bereich liegen. Der Trick
bei dieser Stromquelle besteht im
Einsatz einer elektrisch vollig isolier-
ten Stromquelle. Sie besteht aus 4
Optokopplern, deren Fototransistoren
mit ihren Kollektor-Basis Dioden als
Fotoelemente arbeiten. Die Reihen-
schaltung der Koppler erreicht ohne
weiteres Stréme bis ca. 20 pA und
Spannungen bis ca. 1,8 V, was hier
vollig ausreicht.
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Abb. 7-8: Nanoampere-Quelle

Das dem Ausgang abgewandte Ende
der Diodenkette liegt am Eingang des
Strom-Spannungswandlers mit  J2
und R3. Der Konstantstrom Ik flieBt
auch in ihn hinein und ergibt eine
Ausgangsspannung von U1 = Ik - RS3.
J1 vergleicht diese Spannung mit der
Eingangsspannung und regelt den
Strom durch die Sendedioden ein.
Der Kondensator C stabilisiert Ver-
starker J1 wahrend R2 den Strom
durch die Sendedioden bei Leerlauf
der Quelle begrenzt. Durch Wahl von
R3 und Einsatz eines passenden Ver-
starkers J2 sind beliebig kleine Stro-
me moglich.

h) Strom Vervielfacher

R2

cin R1T ||
—> 9

aus

oo =l <(14R1 /R2)

aus

Abb.7-9: Strom Vervielfacher

Stromquellen fiir MeBzwecke haben
meist ihre Grenzen bei ca. 1 A Aus-

gangsstrom. Diese Schaltung kann
den Strom einer Stromquelle um ei-
nen festen Faktor vergréBern. Der se-
nen Widerstand R1 an den parallel
liegenden Widerstand R2. Zum Strom
lein wird so der Strom durch R2 adi-
iert. Gibt man R2 1/9 des Werts von
R1, so flieBt in ihm der 9-fache Strom
und der Strom lein der MeBquelle
wird verzehnfacht.

Die Schaltung ist Ubrigens bidirektio-
nal, ein am Ausgang eingespeister
Strom wird um den gleichen Faktor
erniedrigt am Eingang abgegeben.

i) Strom Reduzierung

Eine sehr einfache Methode zur Ver-
kleinerung von Strémen um einen
konstanten, hohen Faktor stellt ein
einfacher Emitterfolger dar. LaBt man
beispielsweise den Strom einer (posi-
tiven) Stromquelle in den Emitter ei-
nes pnp-Transistors flieBen, dessen
Kollektor an Masse liegt, so ist der
Basisstrom um die Gleichstromver-
starkung B kleiner. Dieser Strom flie Bt
ebenfalls nach Masse. So kann man
z.B. ohne Verwendung von Hb&ch-
stohm Widerstanden sehr kleine Stro-
me flir Langzeit RC-Glieder erzeu-
gen.



Praktische Elektronik

8-1

Hans-Hellmuth Cuno

VIII Oszillatorschaltungen

Bei den Oszillatoren unterscheidet
man grundsatzlich harmonische Os-
zillatoren und Relaxationsoszillatoren,
in denen .

In harmonischen Oszillatoren pendelt
die Energie zwischern 2 Speichern
hin und her. Sie werden bei hohen
Anforderungen an Frequenzkonstanz
und spektrale Reinheit eingesetzt.
Relaxationsoszillatoren haben nur ei-
nen Energiesspeicher, der zwischen
2 Grenzen auf- und entladen wird.
Man findet sie in Schaltungen zur Be-
reitstellung von Tonfrequenzen etc.,
wo die Anforderungen geringer sind.

VIIl.1 Oszillatoren mit dem

Timer-IC 555

Der Timer-IC 555 ist zur Erzeugung
von stabilen Frequenzen im Bereich
von unter 1 Hz bis ca. 50 kHz gut ge-
eignet. Mit seinem Kondensator ist er
ein klassischer Relaxationsoszillator.
Sein Aufbau wurde bereits in Ab-
schnitt 1.4 besprochen. Das Block-
schaltbild zeigt 2 Komparatoren,
deren Vergleichsspannungen durch
einen Spannungsteiler aus 3 gleich
groBen Widerstanden auf 1/3 Up und
2/3 Up festgelegt sind. Der Abgriff mit

2/3 Up ist zu einem Anschluf3 geflhrt,
um ihn mit einem Kondensator ab-
blocken oder anderweitig benutzen zu
kénnen. Die beiden Komparatoren
setzen und resetten ein RS-Flipflop.
Absinken des Trigger-Eingangs unter
1/3 Up setzt das Flipflop, wahrend An-
steigen des Schwelle-Eingangs Uber
2/3 Up oder 0-Pegel am Reset-Ein-
gang es rucksetzen. Bei gesetztem
Flipflop liegt der Ausgang auf High-
Pegel ( = Up) und der Entladetransi-
stor sperrt. In zurlickgesetztem
Zustand ist der Ausgang auf Low-Pe-
gel und der Entladetransistor einge-
schaltet. Der Ausgang der bipolaren
Version ist flr Strdbme bis zu 200 mA
spezifiziert.

Der Schaltungsaufwand mit 2 Kompa-
ratoren macht den 555 zu einem rela-
tiv genauen und konstanten Fre-
quenzgenerator fir Frequenzen bis
ca. 50 kHz. Alle Spannungen und
Strébme in einer 555-Schaltung &n-
dern sich proportional zur Versor-
gungsspannung Up. Deren Schwan-
kungen werden dadurch kompensiert
und man kann im gesamten Tempe-
ratur- und Up-Bereich eine Genauig-

Reset
+Up, ®
Schwelle>2/3-U, oder
gogr:rerHQ pull s Reset=0 schaltet Ent—
panng. ladung ein, Ausg.=0
Schwelle &—— - Trigger<Uyg /3 schaltet
Entladg. aus, Ausg.=U,.
. AUS Prioritat der Eingdnge:
Trigger + 1. Reset
_ Entladg. 2. Trigger
3. Schwelle
Masse @—e

Bild 8-1: Blockschaltbild des Timer-IC 555
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Oszillatoren Monoflop
Urform Symmetrisches Rechteck
(Nadeln) Rechteck lmpuls
+Ub +Ub +Ub
R 255 €555 Pull R 555
RH R TYP RH
S +—1S
Al 5SS Al A4S
Aus .
E E ‘e e U -
Ue Ue <

UEIUS

av

2/3
1/3

UDLIS

ov-——
T=0,7-R-C
f=1,4/(R.C)

Abb. 8-2: Der 555 als Oszillator und Monoflop

keit besser als ca. 2 % erwarten. Hier
sollen nun die Betriebsweisen des
555 als Oszillator und als Monoflop
erlautert werden.

Die einfachste Oszillatorschaltung
legt Schwelle, Trigger und Entladung
zusammen und verbindet diesen
Punkt Gber R mit +Up und Gber C mit
Masse. Der Strom durch R ladt C auf,
bis die Spannung 2/3 Up erreicht und
der Schwelle-Komparator das Flipflop
ricksetzt. C wird nun vom Entla-
dungsausgang sehr schnell entladen,
bis bei 1/3 Up der Trigger-Komparator
das Flipflop wieder setzt und die Ent-
ladung abschaltet. Dieser Zyklus wie-
derholt sich fortlaufend. Wegen der
raschen Entladung werden am Aus-
gang nur sehr kurze Impulse nach 0-
Pegel abgegeben. Die Aufladezeit
betragt 0,7 - R- C Sekunden, das ergibt
eine Frequenzvon 1,4/ (R -C).

Die kurzen Impulse sind nicht gunstig
fr Logikschaltungen und am Oszillo-
graphen schlecht zu sehen. Man ver-
langert die Entladezeit mit einem
Widerstand zwischen den Entla-
dungsausgang und C. Dieser darf nur
so groBB werden, daB im Zusammen-
wirken mit R als Spannungsteiler Uc
beim Entladen noch unter 1/3 Up ab-
sinkt.

Besser ist es, mit dem 555 eine sym-
metrische Rechteckwelle zu erzeu-
gen. HierfUr eignet sich gut die
CMOS-Version des 555, deren Aus-
gang bis auf wenige mV die Span-
nungen von Masse und +Up erreicht.
Man legt nun den Widerstand R zwi-
schen Ausgang und C, wahrend der
Entladungs-Ausgang mittels eines
Pullup-Widerstands als Ausgang fun-
giert. Vom Ausgang flieBt durch den
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Widerstand R Strom zum Kondensa-
tor. Dessen Spannung pendelt lau-
fend zwischen den Schaltschwellen
hin und her, da beim Erreichen einer
Schwelle der Ausgang umschaltet
und den Ladestrom von C umpolt.
Man erhalt die doppelte Periodendau-
er und die halbe Frequenz wie bei der
ersten Schaltung. Fir hohe Aus-
gangsstrome mufB ein Hilfstransistor
eingesetzt werden, da die CMOS
Ausfiihrung keine groBen Strome lie-
fern kann.

Zum Betrieb als Monoflop werden R
und C mit den Anschlissen Schwelle
und Entladung verbunden. Den Trig-
ger-Eingang halt ein Spannungsteiler
auf einer Spannung oberhalb 1/3 Up,
so daB er inaktiv ist. Im Ruhezustand
des Monoflops ist der Ausgang auf
Masse und die Entladung eingeschal-
tet. Wird nun der Trigger-Eingang
kurzzeitig unter 1/3 Up gezogen, so
geht der Ausgang nach High und die
Entladung wird abgeschaltet. C wird
Uber R bis auf 2/3 Up aufgeladen,
woraufhin die Entladung eingeschal-
tet wird und die Schaltung in den Ru-
hezustand zurlckkehrt. Die Impuls-
lange des Monoflops betragt 1,1-R-C
Sekunden.

Wahrend der Aufladung von C ist das
Flipflop gesetzt und der Trigger-Ein-
gang wirkungslos. Das 555 Monoflop
ist somit nicht nachtriggerbar. Nach
dem Impuls wird der Kondensator ve-
hement entladen und auf Masse ge-
halten, so daB der 555 nach sehr
kurzer Zeit fir den nachsten Impuls
bereit ist. Das 555 Monoflop hat da-
durch eine sehr kurze Erholzeit.

Es gibt auch nachtriggerbare
Monoflops, wie das TTL-Monoflop
74LS123. Diese registrieren Trigge-
rimpulse immer und halten ihre Aus-
gange nach der letzten Triggerung fur
die programmierte Zeit aktiv. Bei ge-
ndgend haufiger Triggerung kippt der
Ausgang eines nachtriggerbaren
Monoflops nie zurtck. Man kann die-
se Eigenschaft far Frequenzdiskrimi-
natoren ausnutzen.

VIIl.2 RC-Oszillatoren fiir hohere
Frequenzen

Ue

C::

Abb. 8-3: Einfachst RC-Oszillator

Unliberbietbar einfach ist die Oszilla-
torschaltung in Abb. 8-3 mit dem 4-
fach CMOS NAND Schmitt-Trigger
4093. Die Eingange sind Uber einen
Kondensator mit Masse und Uber ei-
nen Widerstand mit dem Ausgang
verbunden. Wie beim 555 schaltet der
Ausgang beim Erreichen der jeweili-
gen Schaltschwelle um und die Kon-
densatorspannung pendelt im Hyste-
resebereich der Eingange zwischen
den beiden Schaltschwellen hin und
her. Die Frequenz betragt etwa 1,8 /
(R - C) Hz bei symmetrischer Wellen-
form am Ausgang. Genauigkeit und
Frequenzkonstanz dieser Schaltung
sind allerdings weniger gut. Die relativ
groBe Verzdégerung im Schmitt-Trig-
ger begrenzt die maximale Frequenz
auf ca. 100 kHz.
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Abb. 8-4: Gatter Oszillatoren

Deutlich hdhere Frequenzen erzielt
die Schaltung in Abb. 8-4 mit 3 in Rei-
he liegenden NAND Gattern 4011
oder auch 74..00. Die 3-malige Inver-
tierung bewirkt eine Gleichspannungs
Gegenkopplung Uber den Widerstand
R vom Ausgang zum Eingang far ei-
nen mittleren Gleichspannungspegel
am ersten Gatter. Der Kondensator
verbindet Punkte gleicher Signalpola-
ritat und |aBt die Gatter mit einer Fre-
quenz von etwa 0,6 / (R - C) Hz bis
zu mehreren MHz schwingen. Ersetzt
man den Kondensator durch einen
Quarz (siehe Abschnitt VIII.3), so ent-
steht ein harmonischer Oszillator mit
hochstabiler Ausgangsfrequenz. Ab-
gewandelt findet sich diese Schaltung
in den Taktoszillatoren von Mikropro-
zessoren, Uhren etc. wieder.

VIII.3 Harmonische Oszillatoren
Elektronische harmonische Oszillato-
ren enthalten einen Schwingkreis mit
Spule und Kondensator als Energie-
speichern. Ein mechanisches Analo-
gon ist die Pendeluhr.

Im Einfachst-Oszillator in Abb. 8-5 ar-
beitet Transistor T1 in Basisschaltung
mit dem LC-Schwingkreis als Arbeits-
widerstand. T2 steuert als Emitterfol-
ger den Emitter von T1 mit dieser
Spannung niederohmig an. Basis und
Kollektor beider Transistoren liegen

Abb. 8-5: Einfachst-Oszillator

gleichspannungsméaBig an +Ub, so
daB die Uce etwa 0,65 V betragt.
Uber R flieBt der Betriebsstrom, der
sich bei gleichem UBg je zur Halfte
auf die Transistoren aufteilt.

Gute HF-Transistoren schwingen in
dieser Schaltung bis in den GHz-Be-
reich. Bei solch hohen Frequenzen
kann man den Schwingkreis durch
ein am Ende kurzgeschlossenes
Stiick Koaxkabel oder ein Stiick Lei-
terbahn (Stripline) ersetzen und so
den Bauteilaufwand minimieren.

Clapp Oszillator

+U
C1
— A
c2 o
L —_—
C3 y
. L

Abb. 8-6: Clapp-Oszillator

Abb. 8-6 zeigt den Clapp-Oszillator,
der sehr saubere und frequenzkon-
stante  Sinussignale liefert. Sein
Schwingkreis besteht aus L und der
Reihenschaltung von C1, C2 und C3.
C2 und C3 sind dabei deutlich groBer
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als C1. Sie werden vom Schwing-
kreisstrom durchflossen und transfor-
mieren dadurch die Spannung vom
Emitter zur Basis hoch. So kann der
als Emitterfolger mit V=1 arbeitende
Transistor den Kreis zum Schwingen
anregen. Die relativ groBen Kapzita-
ten C2 und C3 liegen parallel zum
Transistor und minimieren den Ein-
fluB seiner Kapzitdten. Daher rihrt
die hohe Frequenzstabilitat und Si-
gnalqualitat.

Mit einem Drehkondensator fir C1 er-
héalt man einen VFO (variable fre-
quency oscillator) mit ausgezeich-
neten Eigenschaften.

VIIl.4 Quarze

Schwingquarze sind mechanische
Resonatoren aus einem Quarzkristall
(Siliziumdioxid, SiO2). Die Besonder-
heit von Quarz sind seine piezoelek-
trischen Eigenschaften. In bestimm-
ten Kiristallrichtungen fahrt das Anle-
gen einer Spannung zu einer mecha-
nischen Verformung und umgekehrt,
der Quarz ist also ein elektromechani-
scher Wandler. Wenn wir einen
Quarz in einer Oszillatorschaltung be-
treiben, so werden die elektrischen
Signale in mechanische Verformun-
gen umgesetzt, die den Quarz zum
Mitschwingen anregen. Umgekehrt
wird die Verformung des schwingen-
den Quarzplattchens in elek-

die Kapazitdt Co, welche sich aus
Elektroden- und Gehausekapazitat
zusammensetzt. Die extrem hohe
mechanische Giite des Quarzresona-
tors fUhrt zu einer ebenso hohen elek-
trischen Glte Q, siehe dazu IX.6.
Die extremen Werte flr die Schaltele-
mente eines Quarzes sind natrlich
nicht phyikalisch vorhanden, sondern
die Folge der Wandlung der angeleg-
ten Spannung in Verformung des
Quarzes und der Rickwandlung der
Verformung beim Mitschwingen in
elektrische Spannung.

Je nach Frequenzbereich und Tem-
peraturverhalten wird das Quarzplatt-
chen aus dem Mutterkristall
herausgeschnitten und durch Schlei-
fen und Polieren in die richtigen Ab-
messungen fir die gewdlnschte
Schwingungsform und Frequenz ge-
bracht. Fir die tiefsten Frequenzen
bis herab zu 1 kHz werden Biege-
schwinger und die Stimmgabelform
eingesetzt. FUr sukzessive immer ho-
her werdende Frequenzen nimmt
man Langs-Dehnungsschwinger und
Dickenscherschwinger. Die hdchsten
Frequenzen bis Uber 150 MHz errei-
chen Obertonquarze, die analog zu
Orgelpfeifen mehrere Knotenebenen
haben. Aus Grlinden der elektrischen
Ankopplung sind nur ungerade Ober-

trische Signale zurlickverwan-

delt. Das elektrische Verhal-

ten des Quarzes ist das durch
Hin- und Rickwandlung um-
gesetzte mechanische Ver-
halten des Quarzes.

Der Quarz verhalt sich elek-
trisch wie ein extrem hoch-
ohmiger Serienresonanzkreis

i 32768Hz 1,05MHz 4, 19MHzZ 60MHz

R | 50k 700 75 65

L | 7/863,5H 2,88H 120mH 7,02mH

C | 0,0035pF 0,008pF 0,012pF 0,001pF

Q | 32380 27100 42165 40769
Biege— Dickenscherschwin— SC—
schwinger | ger (Grundton) Schnitt
Stimm — SC—Schnitt 5. Ober—
gabeltyp ton

in Reihe mit einem Wider-

stand R, typische Werte zeigt
Abb. 8-7. Parallel dazu liegt

Abb. 8-7: Elektrische Daten von Quarzen
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Biegeschwinger

Stimmgabelform

Langs—Dehnungsschwinger
Grundton

Dicken

3 Oberton Scherschwinger

Abb. 8-9: Quarz Resonatorformen

tébne mdglich, also die 3-, 5-, (2n+1) -
fache Frequenz.

Elektrisch kann man den Quarz auf 2
Arten betreiben:

In Serienresonanz wirkt nur L und C
des Quarzes, bei der Resonanzfre-
quenz verbleibt nur der Serienwider-
stand R. Bei sehr hohen Frequen-
zen kann es erforderlich werden, die
Parallelkapazitdt Co mit einer Spule
Lo zu kompensieren. Der Schwing-
kreis aus Lo/Co soll auf die Reso-
nanzfrequenz des Quarzes abge-
stimmt sein. Ohne die Kompensation

kann es passieren, daB die Schaltung
mit Hilfe von Co als RC-Oszillator
schwingt und die sehr schmale Reso-
nanz des Quarzes einfach ignoriert.

Die Parallelresonanz wird am einfach-
sten aus einer Umzeichnung des Er-
satzschaltbildes verstandlich. Hier
verhélt sich der Quarz als Parallelre-
sonanzkreis mit einem kapazitiven
Spannungsteiler. Die Reihenschal-
tung mit Co verkleinert die Kreiskapa-
zitdt ein wenig, was die Reso-
nanzfrequenz etwas anhebt. Die Pa-
rallelresonanz wird gerne eingesetzt,

L, C, R bilden den
Quarz nach.
Coist die Gehduse—

L

a

Ersatz— Serien— Parallel—
schaltbild Resonanz Resonanz
- R ¢ - R ¢ R ¢ Parallelresonanz—
.{ — }_}_. ,_“]}_. .[ — }_},‘ } kreis mit
I I kapazitivem
Co T Co T L Teiler
Lo C,

kompensiert C,

und Elektroden— w=\|— do Reihenschaltung
kapazitat L-C von C mit C,
wW-L Kurzschluf Isolator
Q= "R bei Resonanz bei Resonanz

w =W

Serie

1

Abb. 8-8: Serien- und Parallelresonanz des Quarzes
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da sich hier der Quarz durch Parallel-
schalten eines Trimmkondensators in
der Frequenz gut "ziehen" |aBt. Die
zum Quarz parallelgeschaltete Kapa-
zitat wird als Bilirde bezeichnet. Quar-
ze fir Parallelresonanz werden
gewohnlich bei 30 pF Birde abgegli-
chen und sind dann um einige 10
ziehbar.

Beispiel:

Wir betrachten den 4,19 MHz Quarz
der Tabelle in Abb. 8-6. Aus L = 120
mHy und C =0,012 pF ergibt sich eine
Serienresonanzfrequenz fres von ex-
akt

4,194101 MHz.

In Parallelresonanz mit 30 pF Bulrde
wirkt als Kreiskapazitat die Reihen-
schaltung von 0,012 pF mit 30 pF :
C=0,011995202 pF, das ergibt:

fres =4,1949398 MHz.

Die Resonanzfrequenz in Parallelre-
sonanz ist um 839 Hz hoéher als in
Serienresonanz.

Erhdéht man die Birde um 1 pF auf

31 pF, so betragt die Kreiskapazitat
C=0,0119953566 pF und
f=4,1949127 MHz

Die Resonanzfrequenz sinkt um 27
Hz bei Zunahme der Blrde um 1 pF.

Mit einem Trimmkondensator parallel
zum Quarz kann man die Resonanz-
frequenz um 27 Hz / pF ziehen. Die
Konstanz Ublicher Trimmkondensato-
ren reicht auch fir Prazisionsanwen-
dungen véllig aus.

Andere elektrisch eingesetzte mecha-
nische Resonatoren seien wenigstens
erwahnt:

Keramische Filter bestehen analog
zum Quarz aus piezoelektrischer Ke-
ramik. Sie arbeiten von einigen 100
kHz bis in den MHz-Bereich.
Keramische Resonatoren werden von
einigen 100 MHz bis in den GHz-Be-
reich zur Stabilisierung von Oszillato-
ren eingesetzt.

Alternative Kristallmaterialien mit in
mancher Beziehung besseren Eigen-
schaften als Quarz sind Gallium-
phosphat GaPO4 und Lanthan-Galli-
um Verbindungen. Siehe dazu:
www.gapo4.com // www.roditi.de.

"Mechanische Filter" haben Resona-
toren aus Edelstahl mit piezokerami-
schen Wandlern. lhre Frequenzen
gehen kaum Uber 500 kHz hinaus.

Stimmgabeloszillatoren mit einer ma-
gnetisch erregten Stimmgabel werden
im Tonfrequenzbereich eingesetzt.

Keramik- und Edelstahlresonatoren
erreichen die hohen Giten der Kiri-
stalle. Ein weiterer Vorteil der kristalli-
nen Resonatoren liegt darin, daB ihr
als einkristallines Material keine Korn-
grenzen aufweist. Sie kennen damit
keine Materialermtdung durch die
dauernde Belastung beim Schwingen
und zeigen auch im Dauerbetrieb nur
eine minimale Alterung.

Zu den alternativen Kristallmaterialien
siehe:
UKW-Berichte, Heft 4/2002, S. 195
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Abb. 8-10: Aufbau eines DDS Synthesizers

VIIl.5 DDS-Synthesizer

Generatoren flr Sinuswellen werden
heute oft als DDS-Synthesizer (DDS
= Direct Digital Synthesis) aufgebaut.
Sie enthalten einen schnellen 32-Bit
Akkumulator, zu dem bei jedem Takt
der Inhalt des Inkrement- Registers
addiert wird. Der Akkumulator steuert
ein ROM an, das die dem Eingangs-
wert gehdérenden Spannungswerte ei-
ner Sinuskurve enthdlt. Das ROM
seinerseits gibt diese Werte als 10-Bit
Zahl zum DAC.

Bei jedem Durchlauf der Werte des
Akkumulators wird am Ausgang des
Dac eine komplette Sinuswelle abge-
geben. Je hbher das Inkrement ist,
dest rascher durchlauft der Akkumu-
lator seinen Wertebereich 22 =
4,295*109. Die abgegebene Fre-
quenz hangt vollkommen linear von
der Gr6Be des Inkrements und der
Taktfrequenz ab.

Hat der Takigenerator beispielsweise
eine Frequenz von 42,95 MHz, so
dauert es bei einem Inkrement von 1
genau 100 Sekunden, bis der Akku-
mulator einmal seinen Zahlenberich
durchlauft. Die abgegebene Frequenz
betragt also 0,01 Hz. Um eine be-
stimmte Ausgangsfrequenz in Hz zu

erhalten, speichert man ihren 100-fa-
chen Wert als Inkrement ein. Dabei
betragt der kleinste Frequenzschritt
0,01 Hz.

Mit DDS-Synthesizern kann man in
einem groBen Frequenzbereich spek-
tral sehr saubere Wellenformen er-
zeugen. Die Frequenzstabilitdt und
Genauigkeit hangt allein vom Takige-
nerator ab. Die meisten DDS-IC’s ha-
ben zusatzlich ein Register, dessen
Inhalt zum Ausgang des Addierers
addiert wird und eines flr die Signal-
amplitude. Damit kann in einfacher
Weise Phasen- und Amplitudenmodu-
lation erzeugt werden, wie sie flr mo-
derne Modems ben6tigt wird.

Die Taktfrequenz ist meist wesentlich
héher, als die Ausgangsfrequenz,
was in einem Oversampling mit ent-
sprechendem Gewinn an Auflésung
resultiert. So erreichen DDS-Synthe-
sizer auch mit einem 10-Bit DAC er-
staunlich gute Unterdrickungen von
Nebenwellen und Harmonischen im
Ausgangssignal.

Die Taktfrequenzen moderner DDS-
IC’s reichen heute bis Gber 200 MHz,
entsprechend mdglichen Ausgangs-
frequenzen bis ca. 60 MHz.
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IX Filterschaltungen

IX.1 Aktive RC-Filter

Es gibt in der Elektronik viele Einsatz-
falle far die Filterung von Frequenzen.
Im Radiofrequenzbereich  werden
dazu haufig LC-Filter verwendet. Bei
niedrigeren Frequenzen vermeidet
man gerne die Induktivitdten und
setzt lieber mit RC-Anordnungnen be-
schaltete Operationsverstarker ein.
RC-Filter profitieren von der einfa-
chen Veranderbarkeit von Widerstan-
den (Potentiometer) im Gegensatz zu
Spulen und Kondensatoren. Man
kann diese Filter in Hochpasse, Tief-
passe, Bandpasse und Bandsperren
einteilen. Obwohl Bandpésse und
Sperren durch Kombinationen von
Hoch- und Tiefpassen realisierbar
sind, verwendet man fir sie praxisge-
rechtere Schaltungen (siehe IX.6).

FUr Hoch- und Tiefpasse gibt es eine
ganze Reihe von Filterfunktionen mit
unterschiedlichen Frequenzgangen.
Das Ideal eines Tiefpasses mit abso-
lut flachem DurchlaBbereich und un-
endlich steilem Ubergang zum
volligen Sperren kann mit vertretba-
rem Aufwand gar nicht realisiert wer-
den und hatte ein sehr unglnstiges
Einschwingverhalten. Frequenz- und
Zeitverhalten jedes Filters sind durch
die Fouriertransformation miteinander
verknlpft, welche Verbesserungen im
Frequenzverhalten automatisch durch
ein ungunstigeres Zeitverhalten quit-
tiert. Somit sind alle Filterfunktionen
Kompromisse, welche entweder das
Zeit- oder das Frequenzverhalten auf
bestimmte Anforderungen ausrichten.

IX.2 Filterfunktionen und ihre
Eigenschaften

Die Filterfunktionen tragen Namen
von Nachrichtentechnikern oder Ma-
thematikern, die zu diesem Filtertyp
beitrugen. Sie sind in Reihenfolge ei-
ner zunehmenden Anndherung an
den idealen TiefpaB aufgefihrt. Ur-
form ist die rein passive GauB Funkiti-
on mit einem einfachen RC-Glied.

Wahrend die Funktionen von Bessel
bis Tschebyscheff auf der GauB-
Funktion beruhen und durch Operati-
onsverstarker  versteilert werden,
arbeiten Cauer Filter nach einem
ganz anderen Prinzip. Sie enthalten
ein GauB-Element zur Absenkung der
hohen Frequenzen und versteilern
den Ubergang mit Nullstellen in der
Ubertragungsfunktion. Diese werden
mittels Serienresonanzkreisen nach
Masse (Saugkreise) realisiert. Aufge-
baut sind diese Kreise aus RC-be-
schalteten Operationsverstarkern.
Cauer-Filter haben daher auch im
Sperrbereich eine Welligkeit mit Null-
stellen der Ubertragungsfunktion bei
den Resonanzfrequenzen der Saug-
kreise. Dazwischen liegen Damp-
fungseinbriiche bis zum angegebe-
nen Wert der Sperrddmpfung. (Siehe
IX.5)

Bei allen Formeln fir die in diesem
Kapitel besprochenen Filtern wird die
Kreisfrequenz ® eingesetzt. Man ge-
woéhne sich daher an, die vorgegebe-
ne Frequenz sofort in die Kreis-
frequenz umzurechnen. Als Esels-
briicke wird empfohlen, fir die Fre-
quenz die Einheit Hz zu benutzen, fir
die Kreisfrequenz die Einheit s,
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IX.3 Filter vom GauBtyp

Diese Filter beruhen auf der rein pas-
siven Gauss-Funktion, welche durch
die Verstarkung versteilert wird. In
den Schaltungen wird der Operations-
verstarker zwar als Spannungsfolger
mit V=1 eingesetzt, Die Verstarkung
liegt im gréBeren Wert des Konden-
sators vom Ausgang des Verstarkers
zum Eingnagsnetzwerk. Da keine ein-
fachen Formeln fir die Bauteilwerte

existieren, werden die Filter in nor-
mierter Form angegeben. Die Koeffi-
zienten der Tschebyscheff-Funktion
sind fur Welligkeiten von 0,5, 1, 2 und
3 dB im DurchlaBbereich des Filters
angegeben.

Dabei gilt immer, daB die Kreisfre-
quenz w = 1 s ' ist, die Kondensato-
ren in Farad und die Widerstande in
Q angegeben werden.

Filterfunktion Frequenzverhalten Zeitverhalten
(Amp. frequenzgang) (Sprungantwort)
Gauss Sehr frither Verstar- Absolut kein Uberschwin-
(rein passiv) kungsabfall, weicher gen. Asymptotisches
Ubergang zum Sperren Einschwingen
Bessel Verstarkung fallt spater Minimales Uberschwingen,
ab, steilerer Ubergang keine Impulsverzerrung da
ins Sperren konstante Gruppenlaufzeit
Butterworth Optimal ebener Durch- Deutliches Uberschwingen
laBbereich mit scharfem und Impulsverzerrung
Ubergang ins Sperren
Tschebyscheff  |Noch steilerer Ubergang Starkes Uberschwingen
ins Sperren, daflir aber und Impulsverzerrung
Welligkeit im DurchlaB-
bereich
Cauer Geringe Welligkeit im Sehr starkes Uber-
(elliptische DurchlaBbereich, extrem schwingen und Impuls-
Filter) steiler Ubergang ins verzerrung
Sperren. Dampfungsein-
briiche im Sperrbereich
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Abb. 9-1: Tief- und Hochpasse vom GauBtyp

Bessel Butterworth
n X1 X2 X3 X1 X2 X3
2 0,908 0,681 1,414 0,707
3 0,955 0,500 0,756 2,000 0,500 1,000
4 0,710 0,671 1,082 0,924
0,978 0,377 2,613 0,383
5 0,720 0,570 1,236 0,809
1,042 0,311 0,665 3,236 0,309 1,000
6 0,635 0,610 1,035 0,966
0,723 0,484 1,414 0,707
1,070 0,256 3,864 0,259
Tschebyscheff 0,5 dB Tschebyscheff 1 dB
n X1 X2 X3 X1 X2 X3
2 1,403 0,470 1,821 0,497
3 3,159 0,274 1,579 4,049 0,248 2,024
4 5,714 0,165 7,143 0,142
2,364 1,188 2,967 1,207
5 8,829 0,108 11,236 0,090
3,413 0,615 2,762 4,274 0,545 3,460
6 12,821 0,076 16,129 0,063
4,717 0,360 5,882 0,305
3,460 1,848 4,310 1,862

In Abb. 9-1 sind nur die Schaltungen
fir n = 2 und n = 3 angegeben. Die
Filter héherer Ordnung werden aus
der entsprechenden Zahl von Blécken
mit n = 2 und evil. einem Block mit n
= 3 zusammengesetzt. Beim Tiefpal

haben die Widerstande 1 Q und die
Kondensatoren die Kapazitat in F laut
dem Wert von X in der Tabelle. Die
Hochpéasse haben Kondensatoren mit
1 F und Widerstdnde in Q mit dem
Kehrwert von X aus der Tabelle.
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Tschebyscheff 2 dB Tschebyscheff 3 dB
n X1 X2 X3 X1 X2 X3
2 2,488 0,632 3,106 0,455
3 5,435 0,208 2,710 6,711 0,178 3,344
4 0,524 0,113 11,765 0,094

3,953 1,142 4,854 1,050
5 14,925 0,070 18,182 0,059

5,650 0,450 4,587 6,944 0,382 5,618
6 21,277 0,049 23,316 0,040

7,813 0,240 9,615 0,199

5,714 1,754 6,993 1,605

Setzen wir die Werte aus der Liste in
die Schaltung ein, so haben wir ein
Filter mit dem gewlnschten Verhalten
bei einer Grenzfrequenz von 1 s
und mit unmdglichen Bauteilwerten.
Dies Filter wird in 2 Schritten auf die
gewinschte Frequenz und fir prakti-
kable Bauteilewerte umgerechnet:

Im ersten Schritt, der Frequenzskalie-
rung, rechnet man das Filter auf die
gewinschte Kreisfrequenz um. Dazu
dividiert man die ohnehin viel zu
groBen Kondensatorwerte durch die
Kreisfrequenz o= 2 -x-f. Damit ist
das RC-Produkt um diesen Faktor
verkleinert und die Kreisfrequenz
bzw. Frequenz auf den gewlnschten
Wert angehoben. Das Filter hat nun
schon die gewlnschten Eigenschaf-
ten, aber noch immer zu groBe Kon-
densatoren und zu kleine Wider-
stéande.

Im zweiten Schritt, der Impedanzska-
lierung, bringen wir Widerstande und
Kondensatoren auf die endgultigen
Werte. Wir brauchen uns dabei nur
daran zu erinnern, daf3 bei konstan-

tem RC-Produkt auch die Frequenz
konstant bleibt. Wir miissen daher die
Widerstande um den gleichen Faktor
vergréBern, um den wir die Konden-
satoren verkleinern. Dabei wird man
darauf achten, daB die Kondensato-
ren Werte aus der E6-Normreihe
(Stufung 1-1,5-2,2-3,3-4,7-6,8-10) er-
halten, da Widerstande in viel engerer
Abstufung der Werte erhaltlich sind.
Bei den Tiefpdssen mit ungleichen
Koeffizienten fir die Kondensatoren
kann man jedes RC-Glied R1/C1,
R2/C2, R3/C3 noch einmal skalieren,
um auf C-Werte der Normreihe zu
kommen. Dabei muB das RC-Produkt
konstant bleiben und man sollte nur
bis zum nachsten Normwert gehen,
um die Relationen zwischen den Wer-
ten zu erhalten. Anhaltswert sind Wi-
derstande im Bereich von 5-20 kQ.

Beide Rechnungen fuhrt man am be-
sten in einem Schema aus, um Fehler
zu vermeiden und den Uberblick zu
behalten. An einem kompletten Bei-
spiel soll der ganze Ablauf gezeigt
werden.
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Frequenzs' |R Q C1 (F) C2 (F) C3 (F)

1 1 2 0,5 1

20734 1 96,46 2411 u 48,23 1
20734 9646 10n 2,5n 5n

IX.4 Skalierung eines Filters

Der in Abb. 9-2 gezeigte Butterworth
TiefpaB soll fir eine Grenzfrequenz
von 3,3 kHz dimensioniert werden:
Wir entnehmen der Liste:

C1 =200, C2=0,5 C3=1,0 alle
Widerstiande R = 1.

R3 1 Aus

c3
WFI

Abb. 9-2: Butterworth TiefpaB

Diese Werte sind in die 2. Zeile des
Schemas oben auf dieser Seite ein-
getragen.

Far die Frequenzskalierung rechnen
wir als erstes die Grenzfrequenz von
3,3 kHz in Kreisfrequenz um:

= 2-71-3300= 207345 .

Wir mussen flr die Frequenzskalie-
rung alle 3 Kapazitadten durch diesen
Faktor teilen und tragen die Werte in
die 3. Zeile ein.

Far die Impedanzskalierung nehmen
wir fir C1 einen Wert von 10 nF an,
also eine Verkleinerung um den Fak-

tor 9646. Beim Skalieren werden die
Kapazitaten durch 9646 geteilt, die
Widerstande damit multipliziert. Die
unterste Zeile des Rechenschemas
zeigt die endgiltige Dimensionierung
des Tiefpasses. Die Widerstédnde
kénnen durch Parallelschaltung von
10 kQ und 270 kQ hergestellt wer-
den (9643 Q).

IX.5 Cauerfilter

Cauerfilter sind keine durch Verstar-
ker versteilerten RC-Péasse, sondern
haben Dampfungspole auf der Fre-
quenzachse. |hr Frequenzgang hat
daher einen charakteristischen Ver-
lauf mit Nullstellen der Ubertragungs-
funktion und dazwischenliegenden
Dampfungseinbrichen. Die in den
Tabellen angegebene Sperrdampfung
gibt den Mindestwert der Dampfung
zwischen den Nullstellen. Cauerfilter
werden in vollig gleicher Weise ska-
liert wie bei Filter vom GauBtyp. Le-
diglich die mit einem * markierten
Widerstande werden nicht skaliert.
Sie dienen nur zur Herstellung eines
Gleichstrompfads und sollen etwa
den 100-fachen Wert der frequenzbe-
stimmenden Widerstande haben. Die
Tabelle enthalt normierte Werte fir
Cauerfilter gemaB dem Stromlaufplan
in Abb 9-3:
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Cauer (elliptische) Filter

Passiver Tiefpaf3

Passiver Hochpaf

— 1-» 1” —+— =|_._1|
! X1 x2 X |
| I
|
Aktiver T|efpoB Aktiver HochpaB
Ein 1 X1 o xa_ Aus Ein 1 I I _._1| Aus
1 Fa —I—x_z s,

Abb. 9-3: Cauerfilter

Bauteil 9 Pole 7 Pole 5 Pole 3 Pole
8 Nullstellen 6 Nullstellen 4 Nullstellen 2 Nullstellen
X1 2,15275 2,12329 2,05594 1,85199
X2 0,03012 0,04884 0,09152 0,22590
X3 1,09942 1,07993 1,03392 0,85903
X1 2,92871 2,84446 2,73567 1,85199
X2 0,18236 0,23538 0,24486
X3 1,06415 1,01638 0,93561
X1 2,79680 2,75306 1,91939
X2 0,23642 0,16034
X3 1,02979 1,00567
X1 2,81748 2,01924
X2 0,10706
X3 1,04688
X1 2,07916
Sperrdampfg. (139,2 dB 104,3 dB 69,5 dB 34,5 dB
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IX.6 BandpaBfilter

I 3 Werte => Daten: | Daten => Werte:
C
R3 1 [ Q
W, =—"-: — Rl =Xne—
R1 C Op 0 C R3'Rp ¢ v
_R3 _ 1
. —@ V= —— R2=
Ein AUS 2+R1 2X__'_
R2 R3 c R1
Q_
. . 2+ Xg R3=2.Q+Xy=2+V.R1
1 2 Xe
Rp = RI1||R2 Xe = O ¢ Vieop= 2+ Q Rp=3579
O

Abb. 9-4: BandpalBfilter mit Mehrfachriickkopplung

Bandpaffilter kann man durch Hin-
tereinanderschalten je eines Hoch-
und Tiefpasses aufbauen. Weniger
Aufwand erfordern aber spezielle
Schaltungen, die weniger Bauele-
mente erfordern und zum Einsatz als
Bandpéasse optimiert sind. Fir diese
Filter existieren Formeln, so daB kei-
ne Koeffizienten und Skalierungen
notig sind.

Das Filter mit Mehrfachriickkopplung
in Abb. 9-4 hat bei Glten bis etwa 10
eine gute Kombination von Eigen-
schaften. Alle Parameter f, V und Q
sind frei wahlbar. Dabei muB aber un-
bedingt darauf geachtet werden, dafi3
der verwendete Operationsverstarker
bei der Resonanzfrequenz genltgend
Leerlaufverstarkung hat. Die Formel
far Vioop gibt zur Nachprifung die
Schleifenddmpfung an, mit welcher
der Operationsverstarker fertigwerden
mufB. Die Mittenfrequenz wird durch
Variation von R2 abgestimmt, wobei
die Verstarkung konstant bleibt.

Die Bandbreite B in der Formel fir die
Gute ist die Breite der DurchlaBkurve
des Filters beim 0,7-fachen Maximal-
wert (1/ V2 '), entsprechend 3 dB Ab-
fall, siehe Abb. 9-5.

*S

Abb. 9-5: Gite und Bandbreite

Erwahnt seien noch die beiden ande-
ren Definitionen der Giite:

In einem LC-Parallelresonanzkreis ist

o-L _ Rp
Rs bzw. Q= o L

Rs der Serienwiderstand und Rp der
Parallelwiderstand des Kreises sind.

sieQ= wobei

Q ist auch die Anzahl der Schwingun-
gen, welche ein Schwingkreis bis zum
Absinken der Amplitude auf 4,32 %
der Anfangsamplitude ausfihrt.

FiUr hohere Gilten kann man Filter
kaskadieren. Die Gesamtglte steigt
dabei aber nur mit der Wurzel aus der
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Werte => Daten:

Daten => Werte:

o= E3E R2=R3=X,
Q=" R1=QX,

C
V=2 R4=R5 (ca. 10k)

Praktische Elektronik
Op R5
R4
C I R3
Il I
URZ

R1 Op
C v -9
Ein :f y > Aus
. asse .

Abb. 9-6: Bandpaffilter mit 2 Operationsverstarkern

Zahl der Filter. Fir hohe Giten ist
das Filter mit 2 Operationsverstarkern
weitaus besser geeignet.

Die Filterschaltung mit 2 Operations-
verstarkern eignet sich besonders far
hohe Glten bis Uber 100. Die Ver-
starkung dieses Filters ist auf 2 fest-
gelegt. Fir einen Frequenzabgleich
mussen R2 und R3 im Gleichlauf ver-
andert werden, dafar 1aBt sich die
Gulte durch alleiniges Verandern von
R1 einstellen.

T

~
NF Mark -
: Aus
el Space

T

N

T

Abb. 9-7: AFSK Demodulator

Eine Anwendung von Bandpaffiltern
ist die Ubertragung digitaler Signale
Uber Telefon oder Funk. Den beiden
Zustanden 0 (Mark) und 1 (Space)

wird je eine Frequenz zugeordnet,
zwischen denen das Signal des Sen-
ders hin- und herspringt (AFSK = Au-
dio Frequency Shift Keying
Frequenzumtastung im Tonfrequenz-
bereich).

Dem AFSK-Demodulator wird das
niederfrequente Ausgangssignal des
Empfangers zugefiihrt. Er enthalt je
ein Bandpaffilter fir die Frequenzen
von Mark und Space. Die Ausgangs-
signale beider Filter werden mit ver-
schiedener Polaritat gleichgerichtet
und mit Summierwiderstdnden die
Differenz gebildet. Der Komparator
mit seiner Schaltschwelle bei 0 V gibt
am Ausgang die digitale Information
ab. Das Filter mit dem jeweils gr6Be-
ren Ausgangssignal legt so den
Schaltzustand des Komparators fest.
Rauschen und Stérungen beeinflus-
sen beide Filter in gleicher Weise und
heben sich bei der Differenzbildung
auf. Der Demodulator ist dadurch
sehr unempfindlich gegen Stérungen.
AFSK wird in der Telemetrie und im
internationalen  Funkfernschreibver-
kehr eingesetzt.
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A(P|:0° R
Fin Aus
T~
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Abb. 9-8: Bandsperre

Auch eine Bandsperre kann mit dem
BandpaBfilter mit Mehrfachrickkopp-
lung realisiert werden. Man nutzt die
Tatsche, daB die Verstarkung negativ
ist, bei der Mittenfrequenz also 180°
Phasenunterschied zwischen Ein-
und Ausgang bestehen. Addiert man
Eingangs- und Ausgangssignal Uber
passend bemessene Widerstéande, so

I6schen sich die Signale bei der Mit-
tenfrequenz gegenseitig aus.

Solche Lochfilter (engl. notch filter)
eignen sich sehr gut zum Ausblenden
einer einzelnen, stérenden Frequenz
in einem Frequenzgemisch. Anwen-
dungsbeispiele sind das Ausblenden
von Stoérsignalen beim Kurzwellen-
Fernempfang und das Unterdriicken
von Tragern und Pilottbnen in der
Ubertragungstechnik. Bei  einem
Sprachsignal ist das Fehlen eines
schmalen Frequenzbereichs Uber-
haupt nicht wahrnehmbar.
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X Digitale Signalverarbeitung

X.1 Aliasing

Allen digitalen Signalverarbeitungs-
methoden ist gemeinsam, daB das
Eingangssignal periodisch abgetastet
und in einen digitalen Wert umgewan-
delt wird. Diese Abtastung mit der
Frequenz fo resultiert in einem sehr
oberwellenreichen  Ausgangssignal.
Neben Eingangssignal und Abtastfre-
quenz enthdlt es die Differenzfre-
quenzen zwischen allen Grund- und
Oberwellen sowohl des Eingangssi-
gnals als auch des Abtastsignals.
Enthalt das Eingangssignal Frequenz
komponenten oberhalb der halben
Abtastfrequenz, so Uberlappen sich
die Spektren von Eingangssignal und
Ausgangssignal. Eine Frequenz im
Uberlappungsbereich  kann  nicht
mehr eindeutig dem Eingangs- oder
Ausgangssignal zugeordnet werden.
Man nennt diese Mehrdeutigkeit "Alia-
sing".

Eingangssignal

X

|
Aliasing

Abtastfrequenz
e

X

Abtastfrequenz
-

\WA

Eingangssignal

N/

kein
Aliasing

fo

Abb. 10-1: Aliasing

Wird z.B. eine Frequenz von 4,2 kHz
mit 8 kHz abgetastet, so treten im
Ausgangssignal die Originalfrequenz
mit 4,2 kHz und das Mischprodukt
mit 8 kHz - 4,2 kHz = 3,8 kHz auf. Die
Frequenz von 3,8 kHz kénnte ebenso
eine Originalfrequenz sein und ist da-

von nicht unterscheidbar. In der Pra-
xis auBert sich das Aliasing in Ver-
zerrungen und Stérfrequenzen bei
der Ubertragung bzw. Weiterverarbei-
tung.

Hierzu sagt das Sampling-Theorem
(Abtast-Theorem) aus, daB das Ein-
gangssignal nur dann fehlerfrei rekon-
struiert werden kann, wenn die
Abtastfrequenz mehr als doppelt so
hoch ist, wie die hdchste Frequenz-
komponente im Frequenzgemisch. Im
Signal nach der Abtastung gehdren
dann alle Frequenzen unterhalb der
halben Abtastfrequenz zum Ein-
gangssignal und alle hoheren Fre-
quenzen sind Mischprodukte. Damit
ist eine eindeutige Zuordnung mog-
lich.

Kann man die Abtastfrequenz nicht
hoch genug legen oder ist ihr Wert
vorgegeben, so muB3 man die Band-
breite des Eingangssignal mittels ei-
nes TiefpaBfilters begrenzen. In der
modernen Elektronik werden viele
TiefpaBfilter als Antialiasing Filter ein-
gesetzt. In obigem Beispiel kdnnte ein
TiefpaBfilter mit einer Grenzfrequenz
von 3,3 kHz Abhilfe bringen, da es
Frequenzen Uber 4 kHz ausreichend
abschwécht.

Auch nach dem korrekten Erfassen
einer Wellenform ist Aufmerksamkeit
geboten. So darf man auf keinen Fall
die Zahl der Amplitudenwerte da-
durch halbieren, daB man jeden 2.
Wert weglaBt. Das entsprache einer
Halbierung der Abtastfrequenz bei
der Erfassung, wodurch mdéglicher-
weise das Sampling-Theorem verletzt
wird.
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Will man MeBwerte weglassen, so
muB man zuvor eine digitale Tief-
paBfilterung mit passender Grenzfre-
quenz durchflhren, eine sogenannte
Dezimation. Ihre Grenzfrequenz muB
SO niedrig liegen, daB die Ubrigblei-
benden Amplitudenwerte dem Sam-
pling Theorem genligen. Soll die
Impulsform erhalten bleiben, so mufB
das Dezimationsfilter Bessel-Charak-
teristik haben.

Diese Problematik tritt bei der Dar-
stellung von Werten auf einem Bild-
schirm auf, beispielsweise in digitalen
Speicheroszillografen mit begrenzter
Bildschirm Auflésung.

X.2 SC-Filter

UWTLQ
1

Abb. 10-2: SC "Widerstand"

In SC-Filtern (SC = switched capaci-
tor) werden die frequenzbestimmen-
den Widerstdnde durch je einen
periodisch betatigten Schalter und ei-
nen Kondensator ersetzt. Mit diesen
"Widerstanden" und Kondensatoren
sind SC-Filter als véllig normale Filter
mit Bessel, Butterworth, etc. Charak-
teristik aufgebaut.

Im Betrieb des Filters legt der Um-
schalter mit der Frequenz f den Kon-

densator abwechselnd an U1 und U2.
Bei jedem Umschaltvorgang wird hier
die Ladung Q=C - (U1 - U2 ) Uber-
tragen. Beim Schalten mit der Fre-
quenz f wird pro Sekunde die Ladung
f * Q Ubertragen, was gleichbedeu-
tend ist mit einem Strom

l=f.- C-(U1-U2). Wendet man
das ohmsche Gesetz an, so erhalt
man fir den "Widerstand":

_ o ut-u2 A
f-C-(U1-U2) f-C

Der Vorteil dieser Art von Widerstan-
den liegt darin, daB3 sich Kondensato-
ren auf einem IC mit engen
Toleranzen und guter Temperatur-
konstanz herstellen lassen und daB
man durch Wahl der Schaltfrequenz
alle Widerstande gleichsinnig veran-
dern kann. Diese Mdglichkeit der Fre-
quenzabstimmung mittels der
Umschaltfrequenz harmoniert hervor-
ragend mit digitalen Systemen. SC-
Filter ~werden sehr haufig als
Antialiasing Tiefpasse eingesetzt. lhre
Schaltfrequenz liegt mit dem Faktor
50 oder 100 so weit Uber der maxima-
len DurchlaBfrequenz, so daB ein ein-
facher RC-TiefpaB als Antialiasing-
Filter fir das SC-Filter selbst vollig
ausreicht.

-

Ein Nachteil der SC-Filter soll nicht
verschwiegen werden: Das Umschal-
ten der vielen Schalter erzeugt einen
gewissen "Stérnebel", der den Signal-
Rauschabstand beeintrachtigt.
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X.3 Phase Locked Loops
Phasen—
fein komparator Tiefpass
® g >< Aus R U V€O
— ®
— —P L
Frequenz— r CT
teiler Spannungsgest. L
"N Oszillator
+ U VCO
VCO
fvco
L

Abb. 10-3: Blockschaltbild einer Phase Locked Loop

a) Funktionsweise
Eine Phase Locked Loop (PLL) be-
steht aus den 3 Funktionsbldcken:

VCO Spannungsgesteuerter
Oszillator (VCO = Voltage
Controlled Oscillator)
Phasenkomparator
TiefpaBfilter

Im Betrieb schwingt der VCO mit der
Frequenz des Eingangssignals. Der
Phasenkomparator wandelt Abwei-
chungen der Phasenlage in eine
Spannungsanderung um, die im Tief-
paffilter von hohen Frequenzen be-
freit wird und den VCO korrigiert.
Diese Regelschleife laBt das Aus-
gangssignal des VCO jeder Anderung
der Frequenz und Phasenlage des
Eingangssignals folgen.

Man unterscheidet bei einer PLL den
Haltebereich, in dem der VCO der
Frequenz des Eingangssignals folgen
kann und den Fangbereich, in dem
der anfanglich nicht synchron schwin-
gende VCO auf das Eingangssignal
einrastet. Der Haltebereich wird durch
den Frequenzbereich des VCO fest-
gelegt, das Einfangverhalten hangt
vom verwendeten Phasenkomparator
und der Grenzfrequenz des Tief-
palffilters ab.

Das Nachfuhren der VCO-Frequenz
ist ein Regelvorgang, dessen unter-
schwellige Spannungsschwankungen
den VCO frequenzmodulieren. Diese
Modulation &uBert sich als "Seiten-
bandrauschen" des VCO-Signals, das
bei kritischen Anwendungen stéren
kann. Besserung kann ein von Haus
aus sehr konstant und sauber schwin-
gender VCO und eine sorgféltig be-
messene 2-stufige PLL bringen,
ansonsten muB3 ein anderes Verfah-
ren zur Frequenzerzeugung gewahlt
werden.
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Abb. 10-4: Funktionsweise des EXOR Phasenkomparators

b) Der EXOR Phasenkomparator

Der einfachste, aber fir viele Zwecke
gut geeignete Phasenkomparator ist
ein EXOR-Gatter bzw. Schaltmischer.
Der mittlere Gleichstrompegel seines
Ausgangssignals hangt vom Pha-
senunterschied zwischen Eingangs-
und VCO-Signal ab. Durch diese Ei-
genschaft andert sich der Phasenun-
terschied zwischen Eingangssignal
und VCO-Signal mit der VCO Fre-
quenz. Regelungstechnisch verhalt
sich eine PLL mit EXOR-Komparator
als P-Regler.

Im ausgerasteten Zustand herrscht
ein groBer Frequenzunterschied und
der Komparator gibt am Ausgang die
Summen- und Differenzfrequenz von
Eingangssignal und VCO-Frequenz
ab. Am TiefpaBausgang liegt als mitt-
lerer Gleichstrompegel die halbe Ver-
sorgungsspannung und der VCO
schwingt in der Mitte seines Bereichs.

Zum Fangen (Einrasten) muf3 die Ein-
gangsfrequenz der VCO-Frequenz
genugend nahe kommen, so daB die
Differenzfrequenz durch den TiefpaB
hindurch den VCO beeinflussen kann.
Die Breite des Fangbereichs der PLL
wird durch die Formel angegeben:

Fangbereich =

= \/ VCO-Freq * Grenzfrq Tiefpal

Der EXOR-Phasenkomparator arbei-
tet im Zeitbereich linear und macht im
Zusammenwirken mit dem TiefpalB3
die PLL sehr unempfindlich gegen
Stérimpulse. Nachteilig ist manchmal
der frequenzabhangige Phasenunter-
schied und die Tatsache, daB3 die PLL
auch auf ungeradzahlige Harmoni-
sche (3-f, 5-f, ..) wie auch auf Sub-
harmonische (f/3, /5, .) der
Eingangsfrequenz einrasten kann.
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Abb. 10-5: Prinzip des digitalem Phasenkomparators

Der digitale Phasenkomparator
Abb. 10-5 zeigt eine Ausfluhruings-
form fUr einen digitalen Phasenkom-
parator. Sie enthalt 2 D-Flipflops, die
bei jeder ansteigenden Flanke am
Takteingang auf 1 gesetzt werden.
Wenn beide Flipflops auf 1 stehen,
schaltet das NAND-Gatter und setzt
beide zurick. Jedes Flipflop schaltet
im gesetzten Zustand eine der beiden
Stromquellen ein, die den Kondensa-
tor laden bzw. entladen. Eilt der VCO
dem Eingangssignal voraus, so wird
in jeder Periode der Kondensator ein
wenig entladen. Die VCO-Frequenz
sinkt solange, bis die Flanken wieder
genau gleichzeitig eintreffen. Der um-
gekehrte Vorgang spielt sich bei Vor-
eilen des Eingangssignals ab. Im
eingerasteten Zustand besteht daher
keine Phasendifferenz zwischen Ein-
gangssignal und dem Ausgangssignal
des VCO. Eine PLL mit digitalem
Phasenkomparator verhalt sich als |-
Regler. Sie wird manchmal als digita-
le PLL bezeichnet.

Im ausgerasteten Zustand wird das
von der héheren Frequenz angesteu-

erte Flipflop haufiger gesetzt als das
andere und die Kondensatorspan-
nung wandert in die entsprechende
Richtung. Der Phasenkomparator ver-
haltr sich als Frequenzvergleicher,
der bei Annaherung an die Synchroni-
tat automatisch auf Phasenvergleich
Ubergeht. Der Einrastbereich einer
PLL mit digitalem Komparator ist im-
mer gleich groB3 wie der Haltebereich
und das Einrasten ist nur auf der
Grundwelle mdglich. Eine PLL mit di-
gitalem Komparator kann dem Ein-
gangssignals  Uber den vollen
VCO-Frequenzbereich folgen.

Diesen Vorteilen steht der Nachteil
der digitalen Arbeitsweise gegentiber.
Rauschen und Stérimpulse kénnen
ein Flipflop vorzeitig setzen und da-
durch die VCO-Frequenz bis zum
Eintreffen des nachsten regularen Im-
pulses kraftig verschieben. Dies hat
heftige Regelvorgange zur Folge, die
beim EXOR-Phasenkomparator nicht
auftreten wirden. In allen Anwendun-
gen mit Signalen aus der stérungsbe-
hafteten Umwelt ist der EXOR-
Komparator vorzuziehen.
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d) Anwendungen von PLL'’s

Frequenzvervielfacher:

Wird der im Blockschaltbild (Abb. 10-
3) angedeutete Frequenzteiler :N zwi-
schen VCO und Phasenkomparator
gelegt, so muB der VCO auf der N-fa-
chen Eingangsfrequenz schwingen.
Gibt man auf den Eingang der PLL
eine quarzstabile Frequenz und legt
zwischen VCO und anderen Eingang
einen programmierbaren Frequenztei-
ler, so kann man durch Umschalten
des Teilungsfaktors N alle ganzzahli-
gen Vielfachen der Eingangsfrequenz
erzeugen. Die Schrittweite bei der Ab-
stimmung ist gleich der Quarzfre-
quenz. Sehr viele digital abstimmbare
Radioempfanger und Funkgeréte ver-
wenden Oszillatoren nach diesem
Prinzip.

Im UKW-FM-Rundfunk betragt der
Kanalabstand der Sender 75 kHz,
entsprechend wird die Abstimm-
schrittweite festgelegt.

FM-Demodulation:

Bei Frequenzmodulation wird der Mo-
mentanwert des Modulationssignals
in einen Momentanwert der Hochfre-

guenz umgesetzt. Der VCO folgt die-
ser Frequenz und seine Ansteuer-
spannung ist direkt das demodulierte
Signal. Bei Verwendung des EXOR-
Phasenkomparaotrs und eines richtig
dimensionierten Tiefpasses kann ein
PLL-Demodulator ohne jede sonstige
Anderung am Empfénger das Signal-
Rausch- Verhaltnis um etwa 6dB ge-
genlber anderen Demodulations-
verfahren verbessern.

AM- und SSB-Demodulation:

Bei Amplitudenmodulation (AM) und
Einseitenbandmodulation  (SSB
Single Sideband) rastet die PLL auf
den Trager bzw. den Resttrager ein.
Die Ausgangsfrequenz des VCO
steuert einen Produktdetektor (ein
Schaltmischer), der das Signal demo-
duliert. Diese Methode verbessert
stark die Demodulation schwacher
AM-Signale gegentiber dem (blichen
AM-Hullkurvendemodulator mit Di-
odengleichrichtung. Beim SSB-Emp-
fang wird dem Benutzer die exakte
Abstimmung der Empfangsfrequenz
erspart. In hochwertigen Empfangern
wird diese Demodulationsmethode
als "synchrones AM" bezeichnet.
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X.4 Digitale Filter
a) Grundprinzip

DSP

E(t)

A

Abb. 10-8: Funktionsblocke eines

Digitale Filter verarbeiten und erzeu-
gen Analogsignale wie analoge Filter
auch. Das Eingangssignal wird digita-
lisiert, von einem digitalen Signalpro-
zessor verarbeitet und Uber einen
D/A-Konverter als Analogsignal wie-
der abgegeben.

b) Die Gewichtsfunktion

6(T)

N
VV

E(t-T) t

My
TRVAVATA BT

— A1)

A\
VAVAVAVA reent

[
\/ \/ \/ \/ \W\\W \)q/A(tHO*At)

Abb. 10-6: Die Gewichtsfunktion

Im Zeitbereich lassen sich die Eigen-
schaften eines Filters vollstandig
durch seine Gewichtsfunktion G(r)
beschreiben. Die Gewichtsfunktion
beschreibt, wie stark eine Eingangs-
spannung in einem Zeitpunkt nach

der Zeit © zur Ausgangsspannung bei-
tragt. Das Ausgangssignal besteht
aus der Uberlagerung aller Eingangs-
spannungen der Vergangenheit. Ma-
thematisch wird das durch die
nachfolgende Formel fir das Aus-
gangssignal A(t) beschrieben:

t
Ah=[ Gm E(t-1)dr

Solch ein Integral Gber das Produkt
aus zwei gegenlaufigen Funktionen
nennt man ein Faltungsintegral. Es
drickt  folgenden  anschaulichen
Sachverhalt aus: Vom momentanen
Zeitpunkt aus wird zeitlich rickwarts
fortschreitend das Eingangssignal
E(t) punktweise mit der Gewichtsfunk-
tion G(t) multipliziert. Das Integral
Uber die Produktfunktion ergibt die
augenblickliche  Ausgangspannung
A(t). Man kann sich das bildhaft so
vorstellen, daB die Gewichtsfunktion
G(t) Uber den vergangenen Verlauf
von E(t) hinweggezogen wird und
man dabei laufend das Integral Uber
die Produkte bildet.

Filter

Delta—
funktion E& Al G(1)

Abb. 10-7: Messung der
Gewichtsfunktion

Die Gewichtsfunktion G(t) 1aBt sich
meBtechnisch sehr einfach erfassen,
indem das untersuchte Filter an sei-
nem Eingang mit der Dirac’schen Del-
tafunktion angesteuert wird. Die
Gewichtsfunktion "gleitet" nun (ber
die Deltafunktion hinweg und mifBt da-
bei punktweise deren Amplitude. Man
erhalt hiermit die Gewichtsfunktion als
Ausgangssignal des Filters. In der
Praxis verwendet man einen Impuls,
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der kurz gegen die Zeitkonstanten
des Filters ist und das Filter nicht
Ubersteuert. Man verkleinert deswe-
gen Impulslange und Amplitude so-
lange, bis sich die Form des
Ausgangssignals nicht mehr andert.

X.5 Realisierung digitaler Filter

a) FIR-Filter

G(T)
04]a3|a2|al]al

Abb. 10-9: Gewichtsfunktion im
FIR-Filter

Ein digitales Filter ersetzt das Integral
der Formel durch eine Summe von
Werten des Eingangssignals und der
Gewichtsfunktion in Zeitabstanden T.
Die Eingangsspannung wird peri-
odisch in Digitalzahlen umgesetzt, die
in ein Schieberegister hineingescho-
ben werden. An den Stufen dieses
Registers erscheinen dann die Span-
nungswerte zudenum T ,2- T, 3 T
zuruckliegenden Zeitpunkten.

Die Gewichtsfunktion wird durch die

Koeffizienten a0, al, .. wiedergege-
ben. Mit diesen Koeffizienten a0, a1,
a2, . . werden die Digitalzahlen im
Schieberegister multipliziert und alle n
Produkte addiert. Die resultierende
Summe ist das Ausgangssignal A(t)
des Filters, das am Ausgang des D/A-
Konverters wieder in analoger Form
erscheint. Das Faltungsintegral wird
als Summe von Produkten der Ein-
gangsspannungswerte mit der durch
einen Treppenzug approximierten
Gewichtsfunktion gebildet. Je kirzer
die Gewichtsfunktion ist und je mehr
Stufen das Filter hat, desto genauer
ist die Auswertung. Man erreicht je-
doch auch schon mit 1 oder 2 Stufen
durchaus nutzliche Filterfunktionen,
da man ja nicht auf die aus der Ana-

logtechnik  bekannten Filter be-
schrankt ist.
Ein Momentanwert der Eingangs-

spannung durchlduft in der Zeit n- T
das n-stufige Schieberegister und fallt
dann hinten heraus. Nach der Zeit

n- T hat ein Momentanwert der Ein-
gangsspannung daher keinen Einfluf3
mehr auf das Ausgangssignal. Man
nennt diese Art digitaler Filter deswe-
gen FIR-Filter (Finite Impulse Re-
sponse).

E(Y) E(t-T)

0]

E(t-2T)

E(t—nT)

*a0 *al

l+

*Q2

*an

l+

EQ

Abb. 10-10: Blockdiagramm eines FIR-Filters
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b) Realisierung digitaler Filter

Speziell auf den Einsatz in digitalen
Filtern zugeschnitten sind digitale Si-
gnalprozessoren (DSP), die extrem
schnell multiplizieren und die Resulta-
te akkumulieren kdnnen. Der erfor-
derliche A/D- und D/A-Konverter ist
auf dem Chip ebenso integriert wie
der Programmspeicher, so daB der
DSP voéllig eigenstéandig arbeiten
kann. Mit DSP ahmt man nicht analo-
ge Filter als FIR-Filter nach, sondern
hat spezielle, auf DSP zugeschnittene
Filterfunktionen entwickelt. So kann
man mit gegebener Stufenzahl den
maximalen Effekt erzielen und Filter
realisieren, die in analoger Technik
praktisch unmdglich waren, z.B. eine
Signalverzdgerung.

c) Vorteile digitaler Filter:

- Realisierung und Anderung
durch Programm des DSP

- Keinerlei Abgleich, absolute
Langzeitstabilitat

- Realisierung vollig neuartiger

Filterfunktionen

- Verschieben der Filterkurve
im Frequenzbereich durch
Andern der Taktfrequenz

- Optimales Phasenverhalten

d) Nachteile digitaler Filter:

- Quantisierungs- und
Rundungsrauschen

- Sorgfaltige Abschirmung der
Digitalsignale erforderlich

- Filterwirkung reicht héchstens
bis zur halben Taktfrequenz

- Teure digitale Hochgeschwin-
digkeits-Bauelemente

- Hoher Stromverbrauch

- Problematische Realisierung
von Polen/Nullstellen weitab
von der Taktfrequenz.

Ich danke meinem Kollegen Prof. Dr.
Zollner fir kritische Durchsicht dieses
Kapitels und konstruktive Kritik.
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XI Leistungselektronik

XI.1 Einsatz des Thyristors

Durch seine Kombination von sehr
hohen Sperrspannungen und
DurchlaBstrémen ist der Thyristor das
Bauelement der Leistungselektronik
fir allerhéchste Leistungen. Man fin-
det ihn deshalb bei der Hochspan-
nungs-Gleichstromibertragung
(HGU), in Drehstromantrieben varia-
bler Frequenz, Walzwerken, Elektro-
lokomotiven und  Hochleistungs-
Schaltnetzteilen. Der Thyristor sperrt
immer bei negativer Anode, bei positi-
ver Anode kann er durch Ansteue-
rung am Gate gezlndet werden. Er
bleibt geziindet, solange Strom flie3t.
Fir den Einsatz bei Wechselspan-
nung gibt es "Triacs", zwei antiparal-
lele Thyristoren mit gemeinsamem
Gate, die aber auf kleinere Stréme bis
ca. 30 A beschrankt sind.

Entsprechend seiner Funktion als
elektronischer Schalter wird der Thyri-
stor in Reihe mit einem Lastwider-
stand an die Versorgungsspannung
gelegt. Auch in dieser einfachen An-
ordnung massen einige Besonderhei-
ten des Thyristors Dbertcksichtigt
werden. Beim Ziinden darf der Strom
nur mit einer gewissen Maximalge-
schwindigkeit ansteigen, da sich der
gezindete Bereich erst Uber die ge-
samte stromtragende Flache des
Thyristors ausbreiten muB. In Daten-

/ |

’]._—T

Snubber

Abb. 11-1: Snubber

blattern findet man die maximal zulas-
sige Anstiegsgeschwindigkeit des
Stroms di/dt angegeben. Zur Verzo-
gerung des Stromanstiegs schaltet
man eine Induktivitat in Serie mit dem
Thyristor. Andrerseits muB nach dem
Zanden zumindest der Haltestrom
flieBen, um den Thyristor gezindet zu
halten. Dieser Strom wird von einer
als Snubber bezeichneten RC-Kom-
bination parallel zum Thyristor gelie-
fert. Nach dem Zinden entladt sich
der Kondensator Uber den Wider-
stand und Uberbrickt so die Zeit bis
zum Erreichen des Haltestroms. Noch
ein Problem besteht darin, daB bei
sehr schnellen Anstiegen dUa/dt der
Anodenspannung der Thyristor durch
kapazitive Einkopplung in das Gate
"Uber Kopf" gezlindet werden kann.
Dies kann sehr geféahrlich werden, da
die Zundung nicht an der dafir vorge-
sehen Stelle des Thristorchips erfolgt.
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Phasenanschnitt
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Abb. 11-2: Arten der Stromsteuerung im Thyristor

a) Thyristorspezifische Daten

Haltestrom, bei dem der Th.
sicher geziindet bleibt

In

dl/dt  Kritische Stromanstiegs-
gschwindigkeit

dU/dt Zulassige Spannungs-
anstiegsgeschwindigkeit
ohne Ziindung "tber Kopf"

b) Betriebsweisen des Thyristor:

Im Wechselstrombetrieb erlischt der
Thyristor automatisch im Nulldurch-
gang des Stroms, doch braucht man
je einen Thyristor fir die beiden
Stromrichtungen oder einen Triac.
Man unterscheidet hier 2 Methoden:

Bei der Phasenanschnittssteuerung
wird der Thyristor in jeder Halbwelle

einmal gezindet und leitet bis zum
Nulldurchgang. Gut daran ist die
schnelle Steuerung mit 100 Strompa-
keten pro Sekunde, weniger gut da-
gegen sind die raschen Stroman-
stiege beim Zinden, die zur Entst6-
rung Drosseln und RC-Glieder (Snub-
ber) erfordern. Sehr nachteilig ist die
nicht sinusférmige Belastung des Net-
zes, die zu einer Verzerrung der Wel-
lenform fUhrt. Der zeitlich verzbgerte
Stromeinsatz  bewirkt, daB der
Schwerpunkt des Stromflusses zeit-
lich nach dem Maximalwert der Span-
nung liegt. Diese induktive Lastkom-
ponente findet bei den Energieversor-
gungsunternehmen sehr wenig Ge-
genliebe.

Im Phasenanschnittsbetrieb arbeiten
vor allem die stufenlosen Helligkeits-
regler (Dimmer) und Motorregler bei
kleinen Leistungen. Der Wellengrup-
penbetrieb eignet sich fur trage Ver-
braucher  hoher  Leistung wie
beispielsweise Elektrowarmegerate.
Auch die thyristorbestlckten Halblei-
ter-Relais arbeiten im Wellengruppen-
betrieb.

Die Wellengruppensteuerung (auch
Paketsteuerung) vermeidet diese

Nachteile durch das Einschalten einer
oder mehrerer vollstandiger Netzperi-
oden im Nulldurchgang der Span-
nung.

Bei der Wellengruppensteuerung wird
im Nulldurchgang der Spannung ein-
geschaltet. Dies kann bei induktiver
Last Probleme machen. Im Moment
des Einschaltens ist der Strom = 0,
wenn er sonst seinen negativen Maxi-
malwert hatte. Wahrend des gesam-
ten ersten Wellenbergs der Wech-
selspannung steigt der Strom an und
erreicht dabei Werte, die im laufen-
den Betrieb niemals vorkommen.

Moderne Bauelemente halten diesen
StoBstrom aus, dabei kdnnen aber
durchaus Sicherungsautomaten "aus
unerklarlichen Griinden" ausldsen.
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Abb. 11-3: Einfache Phasenanschnittsteuerung im Dimmer

Einfach
rung
Dimmern zur Helligkeitsregelung von
Lampen verwenden Phasenanschnitt-
steuerung. Sie enthalten neben dem
Triac ein Potentiometer, einen Kon-
densator und einen Diac, einen gate-
loser Triac, der bei ca. 30V von selbst
zlindet. In jeder Halbwelle der Netz-
spannung wird der Kondensator je
nach Stellung des Potentiometers
mehr oder weniger schnell aufgela-
den. Beim Erreichen seiner Zind-
spannung entladt der Diac den
Kondensator ins Gate des Triacs.
Dieser zliindet seinerseits und legt die
Last an die Netzspannung.

Ph nanschni ue-

Ist der Widerstand R des Potentiome-

ters klein, so zindet der Triac frih
und die Last bekommt die volle Lei-
stung. Bei groBem R wird spat gezin-
det und die Leistung ist gering. Die
Zundspannung des Diac wird in die-
sem Fall schleichend erreicht und
kleine Stérungen kdnnen den Zind-
zeitpunkt weit verschieben.

Der Thyristor an Gleichspannun
Bei Betrieb an Gleichspannung mufB
der Thyristor mit einer speziellen
Kommutierungsschaltung geldscht
werden. Diese besteht in der Regel
aus einem zweiten Thyristor in Reihe
mit einem aufgeladenen Kondensa-
tor. Beim Zinden des Léschthyristors
wird der Hauptthyristor voriiberge-
hend gesperrt. Der volle Laststrom

Loschthyristar

H
-/

N\
] t

zundet
OL/=

Stromfluf3: Haupt— Loschen:

Beim Zlnden

| Freiwerdezeit
on H
N v
ca. —o0V

thyristor H leitet,
Laschthyristor L
sperrt.

von Loéschthyristor L
wird Ux kurzzeitig ne—
gativ, Hauptthyristor
H erlischt.

Abb. 11-4: Kommutierung bei Gleichstrombetrieb
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flieBt jetzt durch L&schthyristor und
Kondensator, der schnell aufgeladen
wird. Der Kondensator mufBB3 so groB
sein, daB U* erst nach Ablauf der
Freiwerdezeit des Hauptthyristors
Uber OV ansteigt. Der Loschthyristor
erlischt durch Unterschreiten des Hal-
testroms nach vollstandiger Aufla-
dung des Kondensators. Die
Kommutierung wird eingesetzt in
Computerblitzgeraten,  Gleichstrom-
stellern fur Elektromotoren bis zur
Hochspannungs-GleichstromUbertra-
gung (HGU).

Léschthyristor und Kondensator mis-
sen periodisch kurzzeitig den vollen
Laststrom aushalten. Bei hohen Stré-
men erhalt der Kondensator beachtli-
che Abmessungen. Die Kondensa-
toren einer thyristorgesteuerten Elek-

mehrere Tonnen.

GTO- (Gate Turn Off) Thyristoren
sind Uber das Gate |I6schbar. Die er-
forderlichen Gatestréme betragen 10-
30 % des flieBenden Stroms und
werden ahnlich erzeugt, wie bei der
Kommutierung.

XI.2 Schaltwandler

Der hohe Integrationsgrad moderner
IC’s verkleinert die Gehause moder-
ner Gerate immer mehr. Damit wird
die Warmentwicklung zu einem Prob-
lem, das oft nur mit Liftern zu l6sen
ist. Einen groBen Beitrag zur Warme-
entwicklung leistet das Netzteil. Inte-
grierte  Spannungsregler in linear
regelnden Netzteilen brauchen fir die
ubliche 5 V Versorgung Eingangs-
spannungen von mindestens 8 V. Da-

trolokomotive  wiegen zusammen von fallen 3 V am Regelelement ab
Uein n Uows Uein - Uous
| lein™ —— T~ = — ™ las | lein=0 -~ > lous |
I x|
| . » | . | ] |
M M M M
| . Scholter geschlossen | Schalter offen .|
- = o
U,I4
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I
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Abb. 11-5: Strom und Spannung im Tiefsetzsteller



Praktische Elektronik

Hans-Hellmuth Cuno

und 34 % der Eingangsleistung wer-
den in Warme umgesetzt. Der Wir-
kungsgrad betragt nur 66 %. Die
Warme ist nicht nur unerwinscht son-
dern bedeutet auch eine Energiever-
schwendung.

Auf der Suche nach Prinzipien flr
Netzteile mit héheren Wirkungsgra-
den entwickelte man den Schaltwand-
ler bzw. das Schaltnetzteil. Es nutzt
die Eigenschaft einer Spule aus, die
bei einer Spannung hineingepumpte
Energie bei einer beliebigen anderen
Spannung wieder abgeben zu kon-
nen. Das Verhalten einer Spule bei
anliegender Gleichspannung soll da-
her genauer betrachtet werden:

Fir eine Spule mit der Induktivitat L
gilt:

_.a
U=L ot

iort: 12| Ygio U
Integriert: I—j I_dt— L t

dabei wird L als unabhangig vom
Strom angenommen. Der Strom in ei-
ner Spule steigt also bei anliegender
Spannung linear mit der Zeit an.

Bei geschlossenem Schalter in Ann.
11-5 liegt an der Spule die Spannung
Uein - Uaus und der Strom steigt linear
an. Bei Erreichen des Maximalstroms
Imax wird der Schalter gedffnet. Die
Spannung am schalterseitigen Ende

der Spule sinkt soweit ab, bis die
Freilaufdiode leitend wird. An der
Spule liegt jetzt die Spannung -Uaus
und sie gibt bei sinkendem Strom die
aufgenommene Energie wieder ab.

Die Spannungszeitflaichen entspre-
chen dem magnetischen FluB in der
Spule und missen daher gleich groB
sein:

(Uein— Uaus) * t1 = =Uaus * to
Je kleiner die Ausgangsspannung ist,
desto langsamer sinkt der Strom ab

und desto langer ist die Zeit to.

Da alle Bauteile ideal verlustlos sind,
kann keine Leistung verlorengehen:

Pein = Paus
Uein * lein= Uaus * laus

und wir erhalten fUr die zeitlich gemit-
telten Stréme:

Taus _ Uein
lein  Uaus

Diese vom idealen Transformator her
bekannte Formel gilt auch fir den
idealen Schaltregler. Er bietet damit
die Ausgangsbasis fur die verlustar-
me Umsetzung von Gleichspannun-
gen.
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Abb. 11-6: Die 3 Arten von Schaltwandlern

X1.3 Schaltwandler Anordnungen
Flr einen Schaltwandler in Minimal-
konfiguration sind 3 Bauelemente er-
forderlich:

Schalter
Spule
Freilaufdiode

Aus diesen 3 Bauelemente kdnnen
auf 3 Typen von Schaltwandler kom-
biniert werden, wenn man vom Um-
polen der Diode absieht. Dazu
kommen noch Glattungskondensato-
ren zum Glattblgeln des oszillieren-
den Stroms.

a) Tiefsetzsteller (Buck converter)

Bei geschlossenem Schalter liegt an
der Spule die Differenz zwischen Ein-
und Ausgangsspannung. Der Strom
durch die Spule steigt linear mit der
Zeit an. Nach Offnen des Schalters
sinkt die Spannung am schalterseiti-
gen Ende der Spule sofort so weit ab,
bis die Freilaufdiode leitend wird. Die
Spule ist jetzt umgepolt und gibt die
gespeicherte Energie als linear mit
der Zeit sinkenden Strom ab.
SchlieBlich wird die Spule stromlos
und die Spannung am schalterseiti-
gen Ende steigt auf den Wert der
Ausgangsspannung an.

Die Ausgangsspannung Ua ist zwi-
schen 0 und Ue variabel und kann
auch bei dauernd geschlossenem
Schalter nicht dariiber ansteigen. Ein
Kurzschlu3 des Ausgangs bewirkt le-
diglich, daB an der Spule nur noch

FluBspannung der Freilaufdiode an-
liegt, wodurch der Strom sehr lang-
sam absinki.

Die Ausgangsspannung des Tiefsetz-
stellers kann maximal den Wert der
Eingangsspannung erreichen:

Uaus <= Uein

b) Hochsetzsteller ( Boost Konverter )
Bei geschlossenem Schalter liegt die
volle Eingangsspannung an der Spu-
le. Nach Offnen des Schalters steigt
die Spannung sehr schnell an bis die
Diode leitend wird und die Energie in
der Spule zum Ausgang abflhrt. An
der Spule liegt dabei die negative
Spannungsdifferenz  zwischen Aus-
und Eingang. Die Ausgangsspannung
des Hochsetzstellers ist mindestens
so groB3 oder groBer als die Eingangs-
spannung:

Uaus >= Uein

Durch die Spule und die Freilaufdiode
kann immer Strom zum Ausgang-
flieBen. Das erfordert einen separaten
KurzschluBschutz.

c) Inverter

Wie beim Hochsetzsteller liegt bei ge-
schlossenem Schalter die volle Ein-
gangsspannung an der Spule. Bei
Offnen des Schalters wird die Spulen-
spannung so weit negativ, bis Uber
die Freilaufdiode Strom zum Ausgang
flieBt. Der Wert der Ausgangspan-
nung ist vollig frei und wird nur durch
die Spannungsfestigkeit des Schal-
ters begrenzt.
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Abb. 11-7: Anordnung und Funktion des SEPIC-Konverters

d) Der SEPIC-Konverter
Der SEPIC-Konverter (Single Ended

Primary Inductance) ist eine Abwand-
lung des Inverters, in dem die Spule
in L1 und L2 aufspalten wurde mit
dem Kondensator C1 als galavani-
sche Trennung. Er vereinigt die Vor-
teile, eine positive Ausgangsspan-
nung beliebiger GrdBe abzugeben
und den Schalter gegen Masse zu
betreiben. Beim Einschalten des
Schalters liegt an L1 die volle Ein-
gangsspannung und der Spannungs-
sprung wird durch C1 zu L2
Ubertragen. An L2 liegt dadurch die
Eingangsspannung mit umgekehrtem
Vorzeichen. In beiden Spulen steigt
der Strom an bis zum Offnen des
Schalters. Die Spannung an L2 steigt
dabei bis auf die Ausgangsspannung
an, wo die Diode leitend wird. Ent-
sprechend steigt die Spannung am
Schalter auf die Summe von Ein- und
Ausgangsspannung. An beiden Spu-
len lag die gleiche Spannungszeitfla-
che und so geben auch beide die
gleiche Spannungszeitflaiche wieder
ab. Sie dirfen daher sogar auf dem
gleichen Kern angeordnet sein, was

den Aufbau vereinfacht. Durch den
Kondensator flie3t der volle Laststrom
bei geschlossenem Schalter hin und
bei offenem Schalter zurtick. Er muB
deswegen flr eine sehr hohe Strom-
belastbarkeit ausgelegt sein.

e) Resonante Schaltwandler

In den bisher besprochenen
Schaltreglern wird der Schalter beim
Maximalwert des Stroms gedffnet.
Das ergibt schnelle Spannungsénde-
rungen und steile Spitzen der Verlust-
leistung. Im resonanten Schalt-
wandler in Abb. 11-8 liegt zwischen
Schalter und Last ein Serienreso-
nanzkreis bestehend aus der Spule L
und dem Kondensator C, der soge-
nannte Tankkreis. Wird der Schalter
in die obere Stellung gebracht, so
flieBt ein sinusférmiger Stromimpuls
zur Last. Zurickschalten nach unten
entladt den Kondensator mit ebenfalls
sinusférmigem  Stromverlauf.  Der
Tankkreis fuhrt dabei jeweils eine
Halbschwingung aus, das Weiter-
schwingen wird durch das Sperren
der jeweiligen Diode verhindert.
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Abb. 11-8: Resonanter Schaltwandler

Bei beiden Umschaltungen steigt der
Strom nur langsam an sinkt mit fort-
schreitender Umladung des Konden-
sator wieder ab. Der resonante
Schaltwandler hat also keine abrup-
ten Anderungen des Stroms und muB
nicht bei hohem Strom abschalten.
Das stellt deutlich geringere Anforde-
rungen an den Schalter und erzeugt
sehr viel weniger Stérungen. Reso-
nante Schaltregler arbeiten bei Fre-
quenzen bis Gber 1 MHz und erfor-
dern nur kleine Werte fir Spulen und
Kondensatoren.

Die Spulen kénnen sogar ohne hoch-
permeablen Kern als Luftspulen aus-
gefuhrt werden, was Kernverluste und
Sattigungseffekte ausschliet.
Speziell fur resonanten Betrieb ent-
wickelte IC’s erlauben zusammen mit
MOS-Leistungstransistoren und
Schottkydioden den Aufbau extrem
kompakter Schaltwandler mit hohem
Wirkungsgrad.

e) Schaltwandler mit Transformatoren

Mit FluBwandlern kann man die

Spannung gar nicht erhéhen, mit
Sperrwandlern findet die Spannungs-
erh6hung ihre Grenze bei der Sperr-
fahigkeit des Schalters. Der Einsatz
eines Transformators kann dies Prob-
lem l6sen und obendrein noch eine
galvanische Trennung zwischen Ein-
und Ausgang bewirken. Transforma-
toren sind in FluB- wie auch in Sperr-
wandlern einsetzbar.

Schaltwandler mit galvanischer Tren-
nung zwischen Ein- und Ausgang
werden als DC-DC Konverter be-
zeichnet. Sie kdnnen elektrische
Energie Uber Potentialunterschiede
hinweg Ubertragen. Verwandt sind
primar getaktete Netzteile, welche die
Netzwechselspannung direkt gleich-
richten und danach als DC-DC Kon-
verter arbeiten. Bei der hohen Schalt-
frequenz kommt man mit einen klei-
nen Transformator aus, so dafB primar
getaktete Netzgerate ein Optimum an
Wirkungsgrad, Gewicht und GrdBe
darstellen. Sie sind heute in jedem
Personalcomputer zu finden.
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Abb. 11-9: FluBwandler mit Transformatoren

Die Eingangsspannung wird Uber den
Schalter an die Primarseite des
Transformators gelegt. Bei geschlos-
senem Schalter liegt die Sekundar-
spannung uber die Diode D2 an der
Spule L. Bei Offnen des Schalters
sperrt D2 sofort und der Ausgangs-
strom flieBt weiter durch die Freilauf-
diode D3. Dies ergibt ausgangsseitig
die gleichen Verhaltnisse wie beim
Tiefsetzsteller.

Die mittlere (Entmagnetisierungs-)
Wicklung fiihrt die beim Offnen des
Schalters im Transformator stecken-
de Energie Uber D1 beim FluBwand-
ler zum Eingang zurlck, beim
Summierwandler zum Ausgang ge-
fuhrt. Er arbeitet dadurch sowohl als
FluB- als auch als Sperrwandler.

Die Sperrwandler-Schaltung in Abb.
11-10 oben verwendet die Transfor-
matorwicklung als Spule. Bei ge-
schlossenem Schalter wird Energie in
den Trafo gepumpt und beim Offnen
auf der Sekundérseite abgegeben. In
dieser Anordnung mufB sehr darauf
geachtet werden, daB nicht durch die
Streuinduktivitdt des Transformators
unzulassige Spannungen am Schalter
auftreten. Ein RC-Glied parallel zum
Schalter kann bei Bedarf Span-
nungspitzen bedampfen.

Auch mit Spannungstransformation
aber ohne galvanische Trennung ar-
beitet der Sperrwandler mit angezapf-
ter Spule (Autotransformator) in Abb.
11-10 unten. Hier kann die Ausgangs-
spannung um den Faktor 0 hdéher
sein als die Sperrfahigkeit des Schal-
ters.

<>
e EEE e
+ >ﬁ< +
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Abb. 11-10: Sperrwandler mit
Transformatoren

Abb. 11-11: FluBwandler mit Autotrafo

Im FluBwandler mit Autotransformator
in Abb. 11-11 flieBt nach Offnen des
Schalters der U(-fache Strom zum
Ausgang. Mit dieser Anordnung kann
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man Ausgangsstrome erzielen, die
deutlich Uber dem Maximalstrom des
Schalters liegen, allerdings auf Ko-
sten der U-fachen Sperrspannung am
Schalter.

XI.4 Schaltwandler Regelung

Fir die Regelung moderner Schalt-
wandler haben sich 2 Betriebsweisen
bewahrt:

a) Impulsbreitenmodulation

Der Schalter wird mit einer Rechteck-
wellenform angesteuert, deren
Tastverhaltnis so eingeregelt wird,
daB die Ausgangsspannung den Soll-
wert einhalt. Die dafur erforderliche
Steuerschaltung ist relativ einfach.
Nachteilig an dieser Betriebsart sind
die separat erforderliche Strombe-
grenzung und das ungunstige Regel-
verhalten durch die integrierende
Wirkung der Spule. Insbesondere
Lastdnderungen werden von diesen
Schaltreglern vergleichsweise lang-
sam ausgeregelt.

b) Stromsteuerung (current-mode)

In einem Schaltnetzteil mit Strom-
steuerung wird der durch den Schal-
ter flieBende Strom ausgewertet und
in den Regelvorgang einbezogen. In
jeder Taktperiode wird der Schalter
fir einen Zeitraum eingeschaltet, der
von der Sollwertabweichung der Aus-
gangsspannung abhangt. Ein Absin-
ken der Ausgangsspannung durch
wachsenden Stromverbrauch erhoht
sofort die Einschaltdauer des Schal-
ters und damit den Energienach-
schub.

Dies Verfahren eliminiert weitgehend
den stérenden Einflu3 der Spule, wor-
aus sich ein gutes Regelverhalten er-
gibt. Da bei Erreichen des Maxi-
malstroms des Schalters immer abge-

schaltet wird, ist dieser vollkommen
vor Uberlastung geschiitzt. Der Preis
flr die Vorteile ist der Schaltungsauf-
wand fir die schnelle Messung und
Auswertung des flieBenden Stroms.

Entsprechend dem StromfluB im
Schalter kann man Schaltregler in 2
Gruppen einteilen: Im FluBwandler
wird bei geschlossenem und offenem
Schalter Energie zum Ausgang Uber-
tragen, beim Sperrwandler nur bei of-
fenem (gesperrten) Schalter.

Im FluBwandler, z.B. dem Tiefsetz-
steller, flieBt bei sowohl bei geschlos-
senem als auch bei offenem Schalter
Strom durch die Spule zum Ausgang.
Spulen- und Ausgangsstrom haben
dadurch von Haus aus eine geringe
Welligkeit und erfordert kleinere Sieb-
kondensatoren. Der Ausgangsstrom
kann bis zum Maximalstrom von Spu-
le, Schalter und Freilaufdiode anstei-
gen. Damit werden die Bauele-
menten optimal ausgenutzt und der
Tiefsetzsteller ist kostenmaBig im
Vorteil. Bei hohen Leistungen wird er
bevorzugt eingesetzt.

In Sperrwandlern flieBt Ausgangs-
strom nur bei offenem Schalter und
hat somit eine starke Welligkeit. Das
erhoht die Anforderungen an Kapazi-
tat und Ripplestromfestigkeit der Kon-
densatoren. Entsprechend den
kirzeren StromfluBzeiten missen
Spule, Schalter und Freilaufdiode flir
deutlich héhere Spitzenstréme dimen-
sioniert werden. All das resultiert in
einem hoheren Preis bei gleicher Lei-
stung. Der Vorteil aller Sperrwandler
liegt in der groBen Flexibilitat hinsicht-
lich Gr6Be und Vorzeichen der Aus-
gangsspannung.
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XL.5 Leistungsfaktor-Korrektur

Bei Mit
Spitzen— Leistungsfaktor—
gleichrichtung korrektur

LN
S

Abb. 11-12: Stromaufnahme aus dem
Netz

Netzgerate fur kleine Leistungen ver-
wenden in der Regel Spitzengleich-
richtung mit  Gleichrichter und
Ladekondensator. Diese Anordnung
nimmt nur dann Strom auf, wenn der
Augenblickswert der Wechselspan-
nung groBer ist als die Gleichspan-
nung am Kondensator. Es flief3t
kurzzeitig ein sehr groBer Strom, der
entsprechend den langen Pausen ein
Vielfaches des Mittelwerts betragt.

Der ungleichmaBige StromfluB bela-
stet nicht nur alle Bauelemente, son-
dern enthalt auch sehr Vviele
Oberwellen, die andere Geréte storen
kdnnen. Darlber hinaus werden bei
gréBeren Leistungen die Stromspit-
zen so hoch, daB sie bereits die ma-
gnetischen Ausldser von Sicherungs-

automaten triggern und die aus einer
Steckdose entnehmbare Leistung auf
einen Wert weit unter der ohmschen
Belastbarkeit begrenzen. Diese Stro-
maufnahme wird in Landern mit 110V
Netzspannung bereits von Computer-
Workstations erreicht. Zusammen mit
den Nachteilen des pulsierenden
Stroms flUhrte dies zur Entwicklung
von Netzgeraten mit Korrektur des
Leistungsfaktors flr eine sinusférmige
Stromaufnahme.

Diese Netzgerate arbeiten alle nach
dem gleichen Prinzip:

- Der Kondensator C1 am Eingang
(Anhaltswert 3,3 uF/kW) glattet die
hochfrequent pulsierende Stromauf-
nahme aus dem Netz

- Mit einem Bruckengleichrichter wird
|U| der Betrag der Netzspannung
(ohne Ladekondensator!) gebildet.

- Ein Hochsetzsteller setzt diese
Spannung auf die Zwischenspannung
U* hoch,wobei eine Steuerschaltung
die Stromaufnahme proportional zum
Momentanwert der Eingangsspan-
nung halt.

- Der Kondensator C2 an der Zwi-
schenspannung U* wird vom Hoch-
setzsteller mit einem sinusférmigen
Strom geladen und liefert einen kon-
stanten Strom zum Tiefsetzsteller. Er
muB eine hohe Strombelastbarkeit
aufweisen.

- Flr jede Ausgangsspannung des
Netzgerats wird ein Tiefsetzsteller mit

/\/\ Hochsetzsteller U*

Tiefsetzsteller mit
galvanischer Trennung

U] \ ~

S
- — .

i

[

Abb. 11-13: Netzteil mit Leistungsfaktor-Korrektur
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galvanischer Trennung vorgesehen,
welcher aus der Zwischenspannung
U gespeist wird.

Der Hochsetzsteller erfordert eine re-
lativ komplexe Steuerschaltung, um
die Stromaufnahme sinusférmig zu
halten und stets genligend Strom bei
der Zwischenspannung U bereitzu-
stellen. Der Kondensator an der Zwi-
schenspannung U gleicht aus zwi-
schen dem sinusférmigen Strom aus
dem Hochsetzsteller und der konstan-
ten Stromentnahme. Die durch ihn
flieBenden, groBen Umladestréme er-
fordern einen Typ mit sehr kleinem
Serienwiderstand.

X1.6 Schaltwandler Bauelemente

a) Bipolare Schalter

Als bipolare Schalter kommen Transi-
storen, Darlingtons, IGBTs und Thyri-
storen in Betracht. Sie sind seit
langem bewahrt und ihren Starken
und Schwéchen wohl bekannt. Tran-
sistoren haben den Nachteil der bei

hohen Stromen stark absinkenden
Stromverstarkung B. Der erforderliche
Basisstrom kann den Wirkungsgrad
spurbar herabsetzen. Darlingtons ha-
ben weit hdhere Stromverstarkungen,
weisen daflir aber Sattigungsspan-
nungen deutlich Gber 1V auf. IGBTs
haben einen MOS-Eingang, der hohe
Strom wird aber bipolar geschaltet.
Alle bipolaren Schalter haben die Pro-
bleme des langsamen Ausschaltens
nach Sattigung (vgl. I1.5) und der Ge-
fahr des zweiten Durchbruchs.

Ursache flr den zweiten Durchbruch
ist die zunehmende Leitfahigkeit ei-
nes pn- Ubergangs mit steigender
Temperatur. Wahrend des Ausschal-
tens induktiver Lasten flieBt kurzzeitig
ein hoher Kollektorstrom bei groBer
Kollektor-Emitter Spannung. Dies er-
zeugt kurzzeitig eine extrem hohe
Verlustleistung. Durch Inhomogenita-
ten im Transistorkristall treten an ein-
zelnen Stellen der Sperrschicht etwas
héhere Stromdichten auf. Diese "hot

30
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Abb. 11-14: SOA Diagramm eines Leistungstransistors
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spots" erwarmen sich starker, was die
Stromdichte weiter erhdht. Reicht die
Warmeleitfahigkeit des Halbleiters zur
Kihlung der hot spots nicht mehr aus,
so schnirt sich der Strom vollends
auf die heiBen Stellen ein und erhitzt
sie bis zum Schmelzpunkt des Halb-
leiter. Das bedeutet das Ende des
Transistors oder Darlingtons.

Schnelle bipolare Schalter haben
deswegen im Datenblatt ein SOA Dia-
gramm (safe operating area), das die
maximal zulassigen Stréme, Span-
nungen und Zeiten beim Schalten
auffihrt.

IGBTs (siehe auch l.4g) werden lei-
stungslos gesteuert, das Leistungse-
lement ist aber ein pnp-Transistor. So
gelten fir sie auch die beschriebenen
Einschrankungen.

Thyristoren brauchen nach dem Zin-
den keine Ansteuerung mehr und ha-
ben sehr kleine Sattigungsspan-
nungen. lhre speziellen Eigenschaf-
ten wurden in XI.1 besprochen.
Sperrspannungen bis Uber 1000 V
und Stréme bis zu vielen 100 A ma-
chen Thyristoren konkurrenzlos far
hohe und héchste Leistungen.

b) MOS-Schalttransistoren

MOS-Leistungstransistoren (siehe
auch 1.4f) haben durch moderne Her-
stellverfahren immer gréBere Kanal-
querschnitte pro Chipflache und damit
immer kleinere Ein-Widerstande. Die
Steuerung ist zwar leistungslos, wohl
aber hat das Gate eine beachtliche
Kapazitat (ca. 1 nF), die bei jedem
Schaltvorgang umgeladen werden
muB. Die Ein-Widerstande wachsen
mit der Sperrspannung an, da die Ka-
nallange gr6Ber werden mufB3. Bei 50
V-Typen liegen sie deutlich unter 1 Q.
Bei hdheren Sperrspannungen sind

IGBTSs eine starke Konkurrenz.

Die  Schaltgeschwindigkeiten von
MOS-Schalttransistoren sind sehr
hoch und es gibt keine Sattigungsef-
fekte. MOS-Transistoren werden bei
steigender Temperatur hochohmiger
und sind damit sicher vor dem 2.
Durchbruch. Sie sind fir Schaltwand-
ler hervorragend geeignet und bei
Schaltfrequenzen Gber ca. 200 kHz
unersetzlich.

c) Freilaufdioden

Bipolare (pn-) Dioden haben bei ho-
hen Strémen FluBspannungen um 0,8
V, was bei kleinen Ausgangsspan-
nungen den Wirkungsgrad ver-
schlechtert. Ein Problem ist die
Sperrverzégerung, die beim Anlegen
von Sperrspannung kurzzeitig den
vorherigen FluBstrom als Sperrstrom
flieBen 1aBt. Diese Stromimpulse kdn-
nen bei hohen Schaltfrequenzen
hohe Verluste bewirken.

Eine groBe Verbesserung stellen
Schottky-Dioden mit einem Metall-
Halbleiter Ubergang dar. Sie haben
deutlich kleinere FluBspannungen bei
hohen Strémen (um 0,5 V) und eine
minimale Sperrverzdégerung. Nachtei-
lig sind die auf etwa 150 V begrenz-
ten Sperrspannungen und die hohen
Sperrstrdome, die mit wachsender
Temperatur rasch zunehmen.

d) Spulen

Die hohen Frequenzen in Schalt-
wandlern erfordern Spulen mit Ferrit-
kernen. Diese werden oft als
Ringkerne ausgefihrt, um magneti-
sche Streufelder gering zu halten. Die
Eigenschaften der Spule sind ganz
entscheidend fur die Funktion jedes
Schaltreglers. Viele Hersteller haben
sich auf solche Spulen spezialisiert.
Neulingen auf dem Gebiet wird der
Kauf fertiger Spulen empfohlen.
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Luftspulen erfordern ganz besondere
Aufmerksamkeit wegen der elektro-
magnetischen  Abstrahlung.  Auch
kénnen die Spulen in unerwiinschter
Weise aufeinander einkoppeln.

e) Kondensatoren

Im FluB- und ganz besonders im
Sperrwandler erfordert der pulsieren-
de Strom groBe Kondensatoren zur
Glattung der Ein- und Ausgangsspan-
nung. Die relativ groBen erforderli-
chen Kapazitatswerte sinde nur als
Elektrolytkondensatoren (Elkos) reali-
sierbar. Die Kondensatoren mussen
kleine Serienwiderstdnde haben, um
den Spannungsabfall und die Verlust-
leistung durch die betrachtlichen
Wechselstrome klein zu halten. Kann
man nur normale Elkos einsetzen, so
sind mehrere kleine Kondensatoren
besser als ein groBer. Die Serienwi-
derstande liegen dann parallel und
die gréBere Gehauseoberflache er-
leichtert die Warmeabfuhr. Auch emp-
fiehlt es sich, die Elkos span-
nungsmaBig zu Uberdimensionieren,
da dann erfahrungsgemaB der Seri-
enwiderstand kleiner ist. Die Erwar-
mung des Schaltnetzteils durch die
Verlustleistung der Bauelemente er-

fordert den Einsatz von Kondensato-
ren mit ausreichender Lebensdauer
auch bei erhdhten Temperaturen.
Besonders gut zum Filtern geeignet
sind Vierpol Elektrolytkondensatoren,
durch deren Metallbelage der zu fil-
ternde Strom flieBt. Dadurch fallt vor
allem die Induktivitat der Wicklung fort
und der Serienwiderstand ist deutlich
kleiner.

f) Filter

Zur ein- und ausgangsseitigen Ent-
stérung von Schaltwandlern sind Fil-
ter erforderlich. Besonders am
Eingang mussen diese sorgfaltig be-
messen werden. Eingangsseitig hat
namlich jeder Schaltregler einen ne-
gativen Widerstand, da bei sinkender
Spannung die Stromaufnahme steigt.
Zusammen mit einer zu reichlich be-
messenen Filterspule kann dieser ne-
gative Widerstand zu Regelschwin-
gungen fuhren. Am Ausgang ver-
schlechtert ein Filter das Regelverhal-
ten und kann sogar zusatzliche
MaBnahmen zur Kompensation der
Regelschleife erforderlich machen.
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XIl A/D- und D/A-Wandlung

Analog/Digital (ADC) und Digital/Ana-
log Konverter sind die Briicke zwi-
schen den stetig veranderlichen
Werten der realen Welt und der Welt
der digitalen Datenverarbeitung. Ein
ADC setzt eine am Eingang anliegen-
de elektrische GroBe in eine Digi-
talzahl um, umgekehrt beim DAC.
Dabei tritt unvermeidbar ein Quanti-
sierungsfehler auf, da die kontinuier-
lich variable EingangsgréBe nur durch
eine endliche Zahl diskreter Werte am
Ausgang wiedergegeben wird. Auch
beim idealen Wandler betragt die Ab-
weichung im unginstigsten Fall die
Halfte der Differenz zwischen 2 Aus-
gangswerten. Durch Einsatz von ho-
her auflésenden Wandlern kann der
Fehler verkleinert, aber nie vollig be-
seitigt werden.

XIl.1 Wandlereigenschaften

Als  EingangsgroBen gebrauchlich
sind Spannung und Strom. Aus-
gangsseitig sind anzugeben die Lo-
gikfamilie (TTL, ECL, CMOS ...), das
Zahlensystem (Binar, BCD, Grayco-
de,...) und die Auflésung in Bit. Am
weitesten verbreitet ist die Kombinati-
on von Spannungseingang mit TTL-
Ausgabe im Binarsystem. Es gibt eine
Reihe von Kiriterien, nach denen
ADC’s verglichen und fir eine be-
stimmte Anwendung ausgewahlt wer-
den. Diese sollen als erste bespro-
chen werden:

a) Die Auflésung

Sie wird in Bit oder durch den Kehr-
wert der Anzahl verschiedener Aus-
gangswerte angegeben. Ein Konver-
ter mit n Bit hat 2" verschiedene Aus-
gangswerte und eine Auflésung von

1/2". Die Aufldsung darf nicht mit der
Genauigkeit verwechselt werden, die
von der Prazision der Bauelemente
und der Referenzspannung im ADC
abhangt. Man kann bei seriésen Her-
stellern eine Genauigkeit annehmen,
die nur wenig schlechter als die Aufl6-
sung ist. Genaueres sagt das Daten-
blatt.

Die endliche Auflésung eines A/D-
Wandlers mit n Bits fuhrt bei der Digi-
talisierung zu Quantisierungsrau-
schen. Bei einer Sinuswelle, welche
den Wandler voll aussteuert, betragt
das Signal-Rausch Verhéltnis nach
der Digitalisierung:

SNR=1,76 + 6,02 * n dB

b) Die Umwandlungszeit / Umwand-
lungsfrequenz

Die Umwandlungszeit ist die Zeit vom
Startn der Wandlung bis zur Ausgabe
des gultigen Datenworts. Die Um-
wandlungsfrequenz liegt sicherlich in
der GréBenordnung des Kehrwerts
der Umwandlungszeit. Sie wird im all-
gemeinen aber etwas kleiner sein, da
ja das Datenwort noch gelesen wer-
den muB und ADCs haufig eine ge-
wisse Vorbereitungszeit bendtigen.
Die Frequenz kann aber auch deut-
lich héher liegen, wenn die Umwand-
lung in mehreren Schritten erfolgt und
die Zwischenergebnisse intern "wei-
tergereicht" werden (pipelining). Ganz
allgemein geht aber mit einer Erho-
hung der Auflésung ein Anwachsen
der Umwandlungszeit und/oder des
Preises einher.
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Abb. 12-1: Fehler bei A/D und D/A Wandlung

c) Die integrale Nichtlinearitat

Sie gibt die Abweichung der Ubertra-
gungskennlinie  des  einjustierten
ADC’s von einer geraden Linie an
und zwar in Vielfachen des nied-
rigstwertigen Bit (LSB = least signifi-
cant bit) oder in Bezug auf den vollen
Bereich. Die Gerade wird entweder
so durchgelegt, daB sich die kleinste
Abweichung ergibt oder sie wird
durch die Endpunkte gezogen. Letz-
teres gibt natlrlich ungtinstigere Wer-
te, darum auf die Art der Definition
achten!

d) Die differentielle Nichtlinearitat

Die Hoéhe der Stufen der Ubertra-
gungskennlinie ist beim idealen ADC
immer gleich groB und gleich einem
LSB. Die maximale Abweichung von
diesem Wert wird in Einheiten von
LSB angegeben. Sie kann bei be-
stimmten Typen von ADC’s so groB3
werden, daB3 eine negative Stufenhé-
he auftritt. Der entsprechende Aus-
gangswert wird dann nie angenom-
men (missing code).

Nicht als eigenes Kriterium aufgefthrt
aber dennoch mitentscheidend Uber
die Auswahl eines ADC-Typs ist der
Bauaufwand und damit der Preis.
Weitere Gesichtspunkte kénnen die
Stromaufnahme, Abmessungen und
der zuldssige Temperaturbereich

sein.

e) Oversampling

Die Auflésung eines ADCs kann
durch Oversampling gesteigert wer-
den, indem fur jeden MeBwert mehre-
re Wandlungen gemittelt werden.
Oversampling um den Faktor 4 stei-
gert die Auflésung um 1 Bit. Mehr
dazu siehe bei XII.3.

Xll.2 ADC-Typen

Bei den Analog/Digital-Wandlern ha-
ben sich 5 Prinzipien als optimal hin-
sichtlich  der  Bewertungskriterien
herauskristallisiert. Praktisch alle am
Markt erhéltlichen ADC’s sind von
diesen Prinzipien abgeleitet. Generell
kann man die ADC’s in integrierende
und nichtintegrierende Wandler ein-
teilen.

Integrierende Wandler bewerten das
Integral der EingangsgréBe Uber ei-
nen bestimmten Zeitraum. Das hat
den prinzipiellen Vorteil der Absen-
kung von Rauschen und hohen Fre-
quenzen mit 6 dB/Oktave auf Kosten
einer langeren Wandlungszeit. Macht
man die Integrationszeit gleich der
Dauer einer Netzschwingung, so wird
die Netzfrequenz und alle Oberwellen
sehr stark unterdriickt. Die lange re-
sultierende Umwandlungszeit stort
z.B. bei Digitalmultimetern tGberhaupt
nicht.
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Abb. 12-2: Dual-Slope ADC

Nichtintegrierende Wandler erfassen
die EingangsgréBe in einem kurzen
Moment und flhren danach die Um-
wandlung aus. Damit kénnen auch
zeitlich schnell variable Wellenformen
digitalisiert werden, aber Stdrspitzen
und hochfrequente Einstreuungen
den erfaBten Wert stark verfalschen.

a) Der Dual-Slope Konverter

Der Dual-Slope (Doppel-Sagezahn)
Konverter integriert das Eingangssi-
gnal zuerst fur eine feste Zeitspanne
auf, um dann die negative Referenz-
spannung an den Eingang zu legen.
Die Zeit bis zur vdlligen Entladung
des Integrators ist proportional zum
Integral. Zur Festlegung der Integrati-
onsdauer als auch zur Messung der
Zeit bis zur Entladung wird ein Zahler
benutzt, der die Frequenz eines Tak-
toszillators zahlt. Durch eine entspre-
chende Eichung ist der Zahlerstand
direkt der angezeigte MeBwert.

Mit geringem Bauaufwand verbindet
der Dual-Slope Konverter gute Ge-
nauigkeit und Linearitdt. Begrenzt
wird die Genauigkeit vor allem durch
das dielektrische Erinnerungsvermo-
gen des Integrationskondensators,
der bei der Entladung die hineinge-
schickten Ladungen nicht sofort voll-
sténdi% wieder abgibt. Ohne diesen
im 10~ Bereich liegenden Effekt wa-
ren weit héhere Genauigkeiten erziel-
bar.

b) Der Konverter mit quantisierter

Ruckkopplung

Integrator

Komparator

Zahler

Enable

I Clock

Taktgeber

Abb. 12-3: ADC mit quantisierter
Ruckkopplung

Dieser Konverter fiihrt die Gegenin-
tegration mit der Referenzspannung
wahrend der Integration des Ein-
gangssignals durch und halt damit die
Spannungsanderungen am Integrati-
onskondensator minimal. Die Ein-
gangsspannung liegt tber den Wider-
stand dauernd am Integrator, der sei-
nerseits den Komparator ansteuert.
Ist die Spannung am Integrator unter
0V abgesunken, so schaltet der Kom-
parator und das D-Flipflop Gbernimmt
den Ausgangszustand des Kompara-
tors bei der nachsten steigenden
Flanke des Taktsignals. Jetzt flieBt
gleichzeitig mit dem Eingangssignal
auch Strom aus der negativen Refe-
renzspannung in den Integrator. Hat
bis zur nachsten Taktflanke der In-
tegrator weit genug zurlckintegriert
und der Komparator zurtckgeschal-
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tet, so wird das Flipflop wieder zu-
rickgesetzt und der Referenzstrom
ausgeschaltet.

Damit ist flir eine Periodendauer der
Taktfrequenz der Referenzstrom ge-
flossen. Dies ist als Produkt aus
Strom und Zeit eine Ladung. Fir den
angezeigten Wert braucht man nur
noch fur eine feste Zeit (Zahl von
Taktperioden) die Anzahl der La-
dungspakete zu zahlen, die den Ein-
gangsstrom exakt ausgeglichen ha-
ben. Neben der Beseitigung des Feh-
lers durch das dielektrische Erinne-
rungsvermdgen hat man die Zeit fur
die separate Ruckintegration gespart.
Konverter dieses Typs erreichen Auf-
I6sungen bis zu 10 Schritten ent-
sprechend 23 Bit. Dem entspricht
allerdings bei 1 MHz Taktfrequenz
eine Umwandlungszeit von 10 Sekun-
den.

c) Der Konverter mit sukzessiver Ap-

proximation
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Abb. 12-4: ADC mit sukzessiver
Approximation

Der Konverter mit sukzessiver Ap-
proximation vollzieht die Wandlung
durch Angleichen des Ausgangs-
stroms eines Digital/Analog Konver-
ters (DAC) an den Strom, der vom
Eingang durch den Widerstand flieBt.
Der digitale Eingang des DAC wird
solange geéandert, bis die Strome mit
1 LSB (Least significant Bit) Genauig-
keit Ubereinstimmen. Diese Digi-
talzahl entspricht der Eingangs-
spannung und stellt das Ergebnis der
A/D Wandlung dar.

Das Blockschaltbild zeigt die wesent-
lichen Bestandteile mit DAC, Kompa-
rator, sukzessivem Approximationsre-
gister (SAR) und Taktoszillator. Die
Wandlung wird am Start-Eingang
ausgel6st, woraufhin der Busy (be-
schaftigt) Ausgang auf 1 geht. Als er-
stes wird das héchstwertige Bit (MSB
= Most significant bit) eingeschaltet
und der DAC gibt den halben Maxi-
malstrom ab. Ist der DAC-Strom zu
klein, so wird das nachstniedrigere Bit
addiert, andernfalls wird es vom aktu-
ellen SAR-Ausgangswert subtrahiert.
Auf diese Weise wird bei jedem Ver-
gleich ein Bit des Ausgangsworis er-
mittelt.

Bei dem als Beispiel gezeigten 12 Bit
ADC steht nach 12 Vergleichen das
Endergebnis fest. Héhere Auflésun-
gen erfordern einen entsprechenden
praziseren DAC und Komparator.
Nach diesem Prinzip arbeitende
Wandler erreichen bis zu 18 Bit Aufl6-
sung oder Umwandlungszeiten bis
unter 1 us.

In Abb. 12-4 sieht man, daf wahrend
der Wandlung der Eingangsstrom
konstant bleiben muB, da schon der
erste Vergleich an der Schwelle des
LSB liegen kann, und die niederwerti-
geren Bits einen Fehler nicht ausglei-
chen kbénnen. Kann sich das Ein-
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gangssignal wahrend der Umwand-
lungszeit um mehr als das Aquivalent
von 1 LSB andern, so mufB3 vor dem
Konverter unbedingt ein Sample &
Hold Verstarker (siehe IV.2 0) ange-
ordnet werden, der vom Busy Aus-
gang gesteuert wird und wahrend der
Wandlung die Eingangsspannung
konstant halt. In modernen Konver-
tern ist der S&H-Verstarker meist auf
dem Chip integriert.

Konverter mit sukzessiver Approxima-
tion bieten eine sehr gute Kombinati-
on wichtiger Eigenschaften und sind
das Arbeitspferd der Datenerfassung.
Ihre Achillesferse ist die schlechte dif-
ferentielle Linearitat, fir die der DAC
verantwortlich ist (siehe bei XII.3). Far
spezielle Datenauswertungen, die
gleich breite Spannungsbereiche fir
jeden Ausgangswert erfordern, mufB
daher auf einen anderen Konvertertyp
zurlickgegriffen werden. Integrierende
Konverter haben beispielsweise eine
hervorragende differentielle Nichtline-
aritat.

d) Der Flash-Konverter
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Abb. 12-5: 6 Bit Flash-ADC

Die klrzeste tUberhaupt mégliche Um-
wandlungszeit erreicht der Flash-
(=Blitz) Konverter. Hier ist flr jeden
digitalen Ausgangszustand ein eige-
ner Komparator vorgesehen. Ein ADC
mit 6 Bit Auflésung hat 64 Ausgangs-
zustdndee, 63 Umschaltpunkte und
dementsprechend 63 Komparatoren.
Jedes weitere Bit Auflésung erfordert
eine Verdopplung der Zahl der Kom-
paratoren. Jeder Komparator hangt
mit einem Eingang an der Eingangs-
spannung und mit dem anderen an
einer Spannungsteilerkette aus lauter
gleich groBen Widerstanden. Alle
Komparatoren mit einer Vergleichs-
spannung oberhalb der Eingangs-
spannung schalten am Ausgang nach
1, alle darunterliegenden am Aus-
gang nach 0. Das VerknUpfungsnetz-
werk erkennt die Stelle des
Ubergangs und gibt das entsprechen-
de Binarwort zum Ausgang. Die Um-
wandlungszeit besteht aus der
Schaltzeit der Komparatoren und des
Netzwerks und kann weniger als 10
ns betragen.

Flr eine gute Genauigkeit erfolgt vor
jeder Wandlung ein Nullabgleich der
Komparatoren. Die vielen Komparato-
ren belasten den Eingang kapazitv
und nehmen viel Verlustleistung auf.
Flash Konverter werden daher Gber-
wiegend in CMOS Technologie auf-
gebaut. Die Auflésung betragt
zwischen 4 und 8 bit. H6here Auflo-
sungen erreicht man oft durch Hin-
tereinanderschaltung von 2 Flash
Wandlungen (Dual Flash) unter Ein-
satz eines DAC’s. Auf Kosten eines
hohen Schaltungsaufwands glanzt
der Flash ADC mit &uBerst kurzen
Umwandlungszeiten. Genauigkeit und
Linearitat sind recht gut, da eine Kette
exakt gleich groBer Widerstande gut
herstellbar ist.
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e) Der Delta-Sigma Konverter
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Abb. 12-6: Delta-Sigma Konverter

Dieser Wandlertyp verwendet als
Eingangsstufe einen einfachen Delta-
Modulator bestehend aus einem
Komparator, einem getakteten D-
Flipflop und einem RC-Glied. Bei je-
der Taktflanke dbernimmt das
D-Flipflop den Zustand am Ausgang
des Komparators und flhrt Uber das
RC-Glied die Spannung am -Eingang
des Komparators der Spannung am
+Eingang nach. Zum Oversampling in
diesem Konvertertyp siehe XII.3.

Das Ausgangssignal besteht aus ei-
nem Strom von Digitalwerten 0 und 1,
dessen Tastverhaltnis die Eingangs-
spannung wiedergibt. Er wird von ei-
nem digitalen Signalprozessor
gefiltert und zur Ausgangsspannung
weiterverarbeitet.

NS

Abb. 12-7: Spektrum des
Delta-Modulators

Bild 12-7 zeigt das Spektrum am Aus-
gang des Delta-Modulators. Da die

Abtastfrequenz weit oberhalb des
vom Sampling-Theorem geforderten
Werts liegt, liegen zwischen den vom
Signal belegten Bereichen weite
Licken. Das digitale Filter hat einen
DurchlaBbereich, der an diese spek-
trale Verteilung angepaft ist, ein sog.
Kammfilter. Der Signalprozessor er-
mittelt dan aus dem gefilterten Signal
den digitalen Wert der Eingangsspan-
nung. Entsprechend dem Faktor der
Uberabtastung im (1-Bit) Delta-Modu-
lator kann dabei die Anzahl der Bits
gesteigert werden. Delta-Sigma Kon-
verter sind mit digitalen Wortlangen
bis zu 20 Bit erhaltlich.

f) Bewertung der Wandlertypen

Bei der Vielseitigkeit der Anforderun-
gen und Eigenschaften kann es kei-
nen besten A/D-Wandler geben.
Jeder Typ stellt einen KompromifB3 aus
Eigenschaften und Aufwand dar. Die
Ubersicht soll die wesentlichen Eigen-
schaften der Wandlertypen pauschal
bewerten.

Geschwindigkeit
Auflésung /
Typ Genauigkeit
Diff. Linearitat
Integr. Linearitat
Aufwand / Preis
Dual-Slo |- 0 l+4 |+ |+4+
pe
Quantis. |-~ |44 [+4 l++ |+
Rickkopp-
lung
Delta- 0 |+ |+ |+ |+
Sigma
Sukzess. |y |+ |-- |+ |+
Approxi-
mation
Flash 4 |- 0o |+ |-
Allen integrierenden Wandlern ge-

mein ist die relativ langsame Arbeits-
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weise, der aber gute Linearitaten und
Genauigkeiten sowie ein geringer
Aufwand gegentberstehen. Dabei er-
reicht der mit digitaler Signalverarbei-
tung ausgestattete Delta-Sigma Kon-
verter schon durchaus akzeptable
Wandlungszeiten. Ihr grundsatzlicher
Vorteil liegt in der Bewertung des Ein-
gangssignals Uber einen Zeitraum
und die resultierende Unterdriickung
von Stérungen.

Die nichtintegrierenden Wandler sind
prinzipiell schneller. Die besten Allro-
ung-Eigenschaften hat der Konverter
mit sukzessiver Approximation, der
aber eine schlechte differentielle Line-
aritdt hat und eine Sample/Hold-
Schaltung benétigt. Er ist das Arbeits-
pferd der Datenerfassung, bekommt
aber schon Konkurrenz vom Delta-
Sigma Wandler. Wenn es auf hdchste
Geschwindigkeit ankommt, ist der
Flash-Konverter unilbertroffen. Seine
begrenzte Auflésung kann mit Mehr-
schrittechniken (pipelining) auf das
Niveau des Konverters mit sukzessi-
ver Approximation angehoben wer-
den, wobei die Geschwindigkeit nur
wenig absinki.

XIl.3 Oversampling

Der Delta-Sigma Konverter tastet die
Eingangsspannung mit einer sehr ho-
hen Frequenz ab, die weit oberhalb
der Umwandlungsfrequenz liegt. Da-
durch wird die Spannung am Delta-
Modulator mit hoher Auflésung in
einen Digitalwert umgewandelt, ob-
wohl der Komparator im Prinzip ein 1-
Bit A/D-Wandler ist. Man nennt dies
Verfahren Oversampling (Uberabta-
stung).

Oversampling kann bei allen A/D-
Wandlern zur Steigerung der Auflo-
sung eingesetzt werden. Dabei ergibt
der Mittelwert von zwei Abtastungen

eine Zunahme der Auflésung um 3
dB, also 1/2 Bit. Zur Steigerung der
Auflésung um 1 Bit ist die Mittelung
von 4 Abtastungen, flr 2 Bit die Mitte-
lung von 16 Werten erforderlich.

Damit allein ist es aber nicht getan,
denn die Eingangsspannung kann ja
eine stabile Gleichspannung sein.
Hier nutzt das Oversampling allein
Uberhaupt nichts, denn der Aus-
gangswert ist immer gleich und wird
durch Mittelung nicht genauer. Kann
dieser Fall eintreten, so muB man
dem Eingangssignal eine Wech-
selspannung Uberlagern, welche eine
Gleichverteilung der Amplituden auf-
weist und einen Hub von mehr als 1
LSB hat, am glinstigsten ein symme-
triscjes Sagezahnsignal. Dies Verfah-
ren nennt man Dithering. Es ergibt die
erforderliche Verteilung der Digital-
werte entsprechend der Lage der Ein-
gangsspannung zwischen den
Schwellen der benachbarten Aus-
gangswerte. Damit macht die digitale
Mittelung Sinn und ergibt die ange-
strebte Erhdhung der Auflésung. Sind
dem Signal Wechselspannungen je-
der Art Oberlagert, ist das Dithering
normalerweise nicht notig.

Oversampling ist ebenso bei der D/A
Wandlung einsetzbar. Von einer Digi-
talzahl mit gr6Berer Wortlange wer-
den nur die ersten N Bit ausgeben,
wobei das Tastverhéltnis LSB ent-
sprechend den restlichen Bits gesteu-
ert wird. Dabei wird aber nur die
Auflésung erhéht, nicht die Genauig-
keit.

Xll.4 Digital/Analog-Konverter

Digital/Analog-Konverter (DAC) wan-
deln Digitalwerte wieder in analoge
Werte zurlick. Die Eigenschaften und
Fehler entsprechen véllig denjenigen
von A/D-Wandlern und kénnen bei
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Abb. 12-8: Bitgewichte im DAC
XIl.2 nachgelesen werden.

Die Angaben eines D/A Konverters
Uber Auflésung und Linearitat sind
analog zu den entsprechenden bei
ADC’s. Den "missing codes" (siehe
Xll.1d ) von ADC’s entsprechen hier
Bitkombinationen, bei denen eine
gréBere Digitalzahl ein kleineres Aus-
gangssignal hervorruft. Ein DAC, der
fir jede gréBere Digitalzahl ein gréBe-
res Ausgangssignal abgibt, wird als
monoton bezeichnet.

Am kritischsten ist der Ubergang
0111...auf 100..., bei dem das hdchst-
wertige Bit (MSB) ein- und alle nie-
derwertigeren  Bits  ausgeschaltet
werden, siehe Abb. 12-9. Das MSB
muB sehr genau um ein LSB gréBer
sein, als die Summe aller niederwerti-

geren Bits. Ein Fehler von -0,05% in
einem 12 Bit DAC |1aBt das Ausgangs-
signal beim Umschalten nicht mehr
zunehmen. Ein noch groBerer Fehler
fihrt zu einer Verkleinerung des Aus-
gangssignals beim Ubergang von
0111.. auf 1000... am Eingang.

Ein weiteres Problem sind kleine
Zeitunterschiede beim Umschalten
der Bits und Uberhaupt das gleichzei-
tige Umschalten vieler Schalter, das
eine Signalspitze am Ausgang, einem
"glitch" bewirken kdénnen. Fdr Kriti-
sche Anwendungen muB ein "de-
glitchter" DAC eingesetzt werden, in
dem ein Sample & Hold Verstarker
(siehe IV.20) wahrend des Umschal-
tens und Einschwingens die Aus-
gangsspannung stabil halt.

Fast alle DAC’s summieren Stréme
auf, die entsprechend der Wertigkeit
der Bits bemessen sind. In einem
DAC mit Spannungsausgang muf
der Strom mit einem Strom/Span-
nungs-Wandler (siehe IV.2) in eine

Spannung umgesetzt werden. Wegen
der betrachtlichen Einschwingzeit die-
ses Wandlers sollte man bei zeitkriti-
schen Anwendungen immer versu-
chen, einen DAC mit Stromausgang
einzusetzen. Ein Vergleich von Da-

digitale Eingdnge

LSB

]

2R

4R

8R
16R
32R
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Abb. 12-9: DAC mit geschalteten Stromquellen
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Abb. 12-10: DAC mit R-2R Netzwerk

tenblattern zeigt einen Geschwindig-
keitsvorteil um den Faktor 5 fiir Kon-
verter mit Stromausgang.

XIl.5 DAC-Typen
a) DAC mit geschalteten Stromquel-

len

Der DAC mit geschalteten Stromquel-
len enthalt fir jedes Bit eine Strom-
quelle, die in eine gemeinsame
Sammelleitung einspeist. Die Strom-
quellen kdnnen uber die Dioden ein-
und ausgeschaltet werden. Der Ope-
rationsverstarker regelt den Kollektor-
strom des linken Transistors auf
einen konstanten Wert, indem er die
Spannungsabfall am Emitterwider-
stand konstant = Uref halt. So werden
die Basis- Emitter-Spannungen der
Transistoren kompensiert und die
Stréme hangen nur von den Emitter-
widerstanden ab.

b) D/A-Konverter mit R - 2R Netzwerk
Nachteilig beim Konverter mit ge-
schalteten Stromquellen ist der groBe
Bereich der Widerstande. Ein 12 Bit
DAC (Industriestandard) summiert
Stréme, die sich um den Faktor 2048
unterscheiden. Widerstande Uber ein
solch groBen Bereich mit engen Tole-
ranzen und gutem thermischen
Gleichlauf sind in IC’s und Schicht-

schaltungen schwer zu realisieren.

Das heute bevorzugte R-2R Netz-
werk benétigt nur Widerstande mit 2
verschiedenen Werten. Zum Ver-
stédndnis der Wirkungsweise betrach-
ten wir in Abb. 12-9 die Spannungen
an den Verbindungspunkten der hori-
zontal liegenden Widerstdnde mit
dem Wert R:

Vom auBersten rechten Punkt flhrt
R12 nach Masse und und R11 zur
Sammelleitung, die vom Strom-Span-
nungswandler an Masse gehalten
wird. Die Parallelschaltung der beiden
Widerstande mit dem Wert 2R hat
den Widerstand R, der zusammen mit
dem Widerstand R10 einen 2:1 Span-
nungsteiler darstellt und den linken
AnschluB dieses Widerstands mit R+
R = 2R belastet. Diese Innenwider-
stinde und Spannungsteilungen set-
zen sich nach links zur Referenz-
spannung Uref hin fort. Entsprechend
verdopplet sich von rechts nach links
mit jeder Stufe die Spannung und der
geschaltete Strom. Damit ist die Ge-
wichtung entsprechend dem Binarsy-
stem mit nur 2 verschiedenen Wider-
standswerten erreicht. Einen Mehr-
aufwand bedeuten die Umschalter
und der OpAmp zum Festhalten der
Sammelleitung auf Masse.
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Abb. 12-11: PWM D/A-Konverter

c) PWM D/A-Konverter

Far geringe Umsetzgeschwindigkei-
ten werden PWM-Konverter (Puls-
weitenmodulation) eingesetzt. Das di-
gitale Datenwort wird in ein Register
geladen und vom Komparator mit
dem Stand des Zahlers verglichen.
Solange der Zahlerstand kleiner ist,
als das Datenwort, gibt der Kompara-
tor 1 aus, dartber 0. Dadurch hat das
Rechtecksignal ein dem Datenwort
proportionales Tastverhdltnis. Dies
Signal wird mit einem TiefpaB gefil-
tert, der am Ausgang den mittleren
Gleichstrompegel als Ausgangsspan-
nung abgibt.

Eine einfache Verbesserung ist in der
rechten Schaltung durch Vertauschen
der Leitungen vom Zahler zum Kom-
parator gemacht. Auch mit der Ver-
tauschung wird wahrend eines
Durchlaufs T des Zahlers jeder Zu-
stand einmal angenommen und es
herrscht das gleiche Tastverhéltnis.
Der Ausgang schaltet aber weitaus
haufiger, wodurch ein kleineres RC-
Glied genigt.

Der geringe Aufwand pradestiniert
diesen Konverter fur die Einstellung
von Pegeln, Helligkeit und Lautstarke
in Geraten der Unterhaltungselektro-
nik.
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XIlI Lichtwellenleiter

X1 Lichtwellenleiter

In einem Lichtwellenleiter (kurz: LWL)
werden Daten in Form von modulier-
tem Licht Gbertragen. Mit "Licht" ist
hier Strahlung im nahen Infrarot ( A=
850 - 1600 nm) gemeint. Dabei wer-
den auf der Sendeseite die elekiri-
schen Signale in Licht umgewandelt,
das in den LWL eingekoppelt wird. Im
LWL wird das Licht gefhrt und kann
ihn nicht verlassen. Verluste treten
nur auf durch Dampfung des Lichts
an Farbzentren und durch Streuung
an Inhomogenitaten. Der LWL selbst
ist relativ dinn und kann wie ein Ka-
bel verlegt werden. Auf der Emp-
fangsseite wird das austretende Licht
in elektrische Signale verwandelt, aus
denen die Daten zurlickgewonnen
werden.

XIll.2 Lichtwellenleiter Typen
Lichtwellenleiter sind Fasern aus op-
tisch hochtransparentem Material, in
denen sich eingekoppeltes Licht sehr
verlustarm ausbreitet. In der Regel
wird extrem reines Quarzglas einge-
setzt. Durch den radialen Verlauf des
Brechungsindex n wird das Licht im
Kern der Faser gefuhrt. Verluste
durch Streuung und Absorption wer-
den durch die Wahl des Fasermateri-
als und extreme Sauberkeit und
Sorgfalt bei der Herstellung minimal
gehalten.

Nach dem radialen Verlauf des Bre-
chungsindex unterscheidet man die 3
heute gebrauchlichen Fasertypen:

a) Stufenindexfaser

Totalreflexion tritt an der Grenzflache
zwischen 2 Materialien mit verschie-
denem Brechungsindex n auf. Kommt
das Licht aus dem Material mit héhe-
rem n und trifft so flach auf, daB nach
dem Brechungsgesetz kein gebroche-
ner Lichtstrahl mehr existiert, so wird
das Licht verlustlos reflektiert. In einer
Stufenindexfaser wird der Faserkern
konzentrisch vom Mantel mit einem
kleineren Brechungsindex umgeben.
Bis zu einem Maximalwinkel gegen
die Faserachse wird das Licht an der
Grenzflache totalreflektiert und kann
den Kern nicht verlassen. Die Star-
hlen mit verschiedenen Winkeln ge-
gen die Achse haben aber ver-
schiedene optische Weglangen und
dadurch Laufzeitunterschiede.
Vorteile: Einfache Herstellung, groBe
Kerndurchmesser mdglich, dadurch
einfache Einkopplung des Lichts.
Nachteile: Verschieden lange Licht-
wege bei verschiedenen Winkeln
(Dispersion), hohe Dampfung
Anwendung: Kurze Ubertragungs-
strecken, geringe Bandbreite (bis ca.
100 kBit/s)

Kern Mantel

=

Flhrungs—
, Mantel mechanismus:
Kern Totalreflexion an der

Kern—Mantel Grenze

>

r

Abb. 13-1: Stufenindexfaser
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Kern Mantel

Flhrungs—
(Mantel mechanismus:
Kern Brechung des Licht—

strahls auf gekrimm-—

te Bahn im Bereich
variabler Brechzahl

Abb. 13-2: Gradientenindexfaser

b) Gradientenindexfaser

In einem Material mit einem Gradien-
ten (Verlauf) der Brechzahl wird ein
Lichtstrahl zum Material mit héherem
n hin gebrochen. Daflr hat die Faser
eine vom Kern zum Mantel hin stetig
abnehmende Brechzahl. Wenn die
Brechzahl einen exakt parabelférmi-
gen Verlauf hat, so bewegt sich das
Licht im Faserkern auf einer sinusfor-
migen Bahn. In diesem Fall ist die
Laufzeit far verschiedene Winkel ge-
gen die Achse gleich lang, da der lan-
gere Lichtweg durch die kleinere
Brechzahl am Rande des Faserkerns
kompensiert wird. Dort ist die Aus-
breitungsgeschwindigkeit des Lichts
hoher, als auf der Faserachse.

Der Herstellungsproze3 dieser Faser
ist sehr aufwendig, da der Brechzahl-
verlauf sehr genau eingehalten wer-
den muB. Bei allen Arbeitsgéngen ist
extreme Sauberkeit und Sorgfalt er-
forderlich.

Vorteile: Minimale Dispersion,
geringere Dampfung

Nachteile: Aufwendige Herstellung,
kleiner Kerndurchmesser (typ. 50
um) erschwert Einkopplung
Anwendung: Langere Ubertragungs-
strecken, mittlere Bandbreite (bis ca.
560 MBit/s)

Monomodefaser
Im extrem diinnen Kern ( 2-5 um) die-
ser Faser erlaubt die Wellennatur
des Lichts (Beugung) nur eine Aus-
breitung des Lichts parallel zur Faser-
achse. Die Lichtwege sind exakt
gleich lang, es verbleibt eine geringe
Dispersion durch die spektrale Band-
breite des Senders zusammen mit
der wellenlangenabhangigen Brech-
zahl.

Vorteile: Geringste Dampfung bei
gréBter Bandbreite

Nachteile: Schwierige Einkopplung,
hdchste Prazision flr Verbindungen
erforderlich

Anwendung: Lange Ubertragungs-
strecken mit Bandbreiten >1 GBit/s.

XIIl.3 Vorteile von
Lichtwellenleitern

Der Mehraufwand far die Hin- und
Rickwandlung zwischen Strom und
Licht wird durch die groBen, damit er-
zielten Vorteile gerechtfertigt. Diese
sind unter anderem:

- Die Dampfung des Lichts ist sehr
gering und unabhangig von der Mo-
dulationsfrequenz. Das erspart auf
langen Strecken viele Zwischenver-
starker.

- Die Bandbreite ist sehr groB und

n _Kern  Mantel

Flhrungs—
mechaonismus:

Mantel

{

Beugung erlaubt nur
einen "Lichtstrahl” im

Kern

/)

extrem dinnen Kern

Abb. 13-3: Monomodefaser
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wird erst bei sehr hohen Modulations-
frequenzen durch das Verschmieren
der Impulse begrenzt. Eine einzige
Faser kann ein Vielfaches der Band-
breite eines Koaxkabels Ubertragen.

- Die Fasern sind sehr dinn und
leicht. Ein -zig adriges LWL-Kabel ist
nicht dicker als ein herkémmliches
Koaxkabel.

- Die Fasern isolieren elektrisch und
sind damit immun gegen Blitzschlag
und elektromagnetische Stérungen.
Sie Uberbriicken Potentialunterschie-
de, z.B. in der Hochspannungstech-
nik.

- Es gibt kein Ubersprechen zwischen
Fasern und das Abhéren ist sehr
schwierig.

- Das Ausgangsmaterial ist Uberwie-
gend Quarz, also Sand. Dieser ist
reichlich vorhanden und die Kupfer-
vorrate der Erde werden geschont.

Xlll.4 LWL Kabel und
Verbindungen

Die Lichtleitfaser ist durch ihren gerin-
gen Durchmesser sehr empfindlich
gegen Zug. lhre Oberflache darf nicht
verletzt werden, schon kleinste Krat-
zer kénnen zur Keimstelle eines Fa-
serbruchs werden. Fir die Verlegung
in Kabelkanélen und in der Erde muB
die nackte Faser geschutzt werden.
Der erste Schutz ist ein sofort nach
dem Faserziehen aufgebrachtes
"Cladding" aus einem nachgiebigen
Kunststoff. Als weiterer Schutz wird
die Faser zumindest mit einer Umhul-
lung umspritzt. Solche Fasern kénnen
innerhalb von Geraten eingesetztw
erden.

Fir eine Verlegung in der Erde oder
im Freien muB3 ein LWL-Kabel unbe-
dingt Elemente zur Zugentlastung ha-
ben. Das Problem liegt darin, dafB
Glas einen relativ hohen E-Modul hat.
Eine M0oglichkeit ist die Verwendung
einer Zugentlastung mit einem héhe-

ren E-Modul als Glas, wie z.B Kevlar.
Diese Fasern wirken auch als Polster
bei mechanischer Beanspruchung.
Alternativ kann die Faser etwas spira-
lig in eine Hohlader eingebracht wer-
den wund dadurch immer etwas
Reservelange haben. Natlrlich mufB
die Zugentlastung bei Verbindungen
oder Steckern korrekt abgefangen
werden.

Hohe Prazision ist bei der Verbindung
von Lichtwellenleitern erforderlich. Je-
der Versatz der Faserachsen oder
Verkippen fuhrt zu Lichtverlust, also
zu Dampfung. Sind die Toleranzen
bei Stufenindexfasern noch ertréglich,
so stellen insbesondere Monomode-
fasern mit ihrem wenige um dicken
Kern extreme Forderungen an die
Genauigkeit der Verbindungselemen-
te und die Konzentrizitdt von Faser
und Verbindungselement.

Fasern werden mit Steckern oder
SpleiBen verbunden. Stecker werden
nur verwendet, wenn eine l6sbare
Verbindung unverzichtbar ist. In allen
anderen Fallen, besonders bei Mono-
modefaser, wird gesplei3t, also Faser
direkt mit Faser verbunden. Einfache
SpleiBgerate driicken die beiden Fa-
serenden in einer exakt kalibrierten
Hulse (=Ferrule) oder einer V-formi-
gen Nut gegeneinander und veran-
kern sie mit Kleber oder aufgepreBten
elastischen Formstticken.

Hochsten Anforderungen genidgen
SpleiBgerate, welche die aufeinander
einjustierten Faserenden in einem
HF-Lichtbogen  miteinander  ver-
schmelzen. Diese Gerate sind aber
sehr kostspielig und erfordern sorgfal-
tige Bedienung. Die Dampfung eines
guten SpleiBes liegt unter 0,5 dB.
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Abb. 13-4: Faserdampfung und Wellenlange

XIl.5 Daten von Lichtwellenleitern
Abb. 13-4 zeigt den Verlauf der Fa-
serdampfung in Abhangigkeit von der
Wellenlange. Die Wellenlangenberei-
che der 1. und 2. Generation von
Sende- und Empfangselementen sind
markiert. Bauteile der 3. Generation
arbeiten bei 1,6 um. Diese Bereiche
spiegeln die zeitlichen Entwicklung
der Halbleitertechnik wieder, welche
immer langere Wellenldngen und da-
mit kleinere Dampfungen erschloB.
Der Verlauf der Faserdampfung Uber
der Wellenlange zeigt 3 Dampfungs-
minima bei Wellenlangen um 850,
1300 und 1600 nm. Diese 3 Bereiche
haben sich fir den LWL Einsatz ein-
geblrgert. 850 nm hat den Vorteil,
Empfangsdioden aus Silizium einset-
zen zu koénnen. Die mit wachsender
Wellenlange deutlich abnehmende
Dampfung rechtfertigte die Entwick-
lung zu 1300 und 1600 nm.

Die wichtigsten Eigenschaften einer
Lichtleitfaser sind:

Fasertyp:

Stufenindex, Gradientenindex,
Monomode

Kerndurchmesser:
Stufenindex: 100 - 350 um
Gradientenindex:50 - 65 um
Monomode: 5 - 10 um

Betriebswellenlange:
850, 1300, 1600 nm

Dampfung:
dB/km bei Betriebswellenlange

Brechzahl des Kerns:

Dispersion:
ns/km Breite eines Nadelimpulses
nach Durchlaufen der Faser

Numerische Apertur:
Maximalwinkel gegen die Achse

flr geflhrtes Licht
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XIIl.6 Elektrooptische

Bauelemente fur LWL

a) Lichtempfénger

Als Lichtempfanger werden heute
PIN-Photodioden und Avalanche-(La-
winen-) Photodioden (APD) einge-
setzt. Diese Dioden geben einen zur
Lichtintensitat proportionalen Photo-
strom ab. Avalanche-Photodioden
verstarken diesen Strom in der Diode
selbst durch den Lawineneffekt breit-
bandig um Faktoren von 50 - 200. Sie
erfordern aber eine hohe Betriebs-
spannung (ca. 150-300 V). Beide
Empfangertypen erfordern schnelle
rauscharme Nachverstarker.

Die fiir den Einsatz wichtigsten Eigen-
schaften sind:

- Wellenlangenbereich der Empfind-
lichkeit

- Schaltzeit und Sperrschichtkapazitat
- GroBe der Empfangsflache

- Verstarkungsfaktor und empfohlene
Betriebsspannung bei APD

- Dunkelstrom, Rauschdaten

b) Lichtsender

Auch bei den Lichtsendern gibt es 2
Typen, die Lumineszenzdiode und die
Laserdiode. Lumineszenzdioden
strahlen ihr Licht isotrop in alle Raum-
richtungen ab. Besondere Ausfihrun-
gen mit extrem kleiner Strahlflache
(Burrus-Dioden) erzielen hohe
Leuchtdichten fur eine gute Einkopp-
lung von moglichst viel Licht in den
Faserkern.

Laserdioden arbeiten im Laserbetrieb
mit den Spaltflaichen des Diodenkri-
stalls als Spiegeln. Die gerichtete Ab-
strahlung und die extrem kleine
Austrittsflache an den Spiegeln resul-
tiert in etwa der 100-fache Strahldich-
te mit entsprechend besserer
Einkopplung. Fir Monomodefaser
sind nur Laserdioden als Sender ein-
setzbar.

Die wichtigsten Eigenschaften von
Lichtsendern sind:

- Wellenléange (850-900 nm, ca. 1300
nm, ca. 1600 nm)

- Spektrale Bandbreite der Ausstrah-
lung

- Abgestrahlte Leistung bzw. die in ei-
nen bestimmten Fasertyp eingekop-
pelten Leistung

- Obere Grenzfrequenz der Modulier-
barkeit

- Einsatzstrom der Laserwirkung bei
Laserdioden

Die Information wird heute durch digi-
tale Modulation der Lichtintensitat
Ubertragen und beim Empfang der
Fotostrom des Empfangers ausge-
nutzt. Man wertet also nur die Licht-
menge aus, nicht die Lichtschwin-
gung. Dies ergibt zwar bereits eine
deutliche Verbesserung gegeniber
Koaxkabeln, ist aber noch weit vom
theoretischen Optimum entfernt.

c) Verstarker

Bei sehr langen Strecken, z.B. See-
kabeln erfordert die Faserdampfung
eine Verstarkung des Lichtsignals. In
der Anfangszeit wurde daflir in Re-
peatern das Licht empfangen und die
Information einem Sendeelement fir
den neuen Strek- kenabschnitt auf-
moduliert. Mittlerweile gibt es speziel-
le, nach dem Laserprinzip funk-
tionierende Fasern, in denen das
Lichtsignal direkt beim Durchlaufen
verstarkt wird.

Das brachte eine gewaltige Vereinfa-
chung langer LWL-Strecken. Die Dis-
persion der Faser verschmiert aber
die Impulse, was in gewissen Abstan-
den Repeater zur Regeneration des
Signals erfordert.



