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0. Vorwort

Jeder Ingenieur der Elektrotechnik und Informationstechnik gleich welcher Vertiefungsrichtung
sollte heute in der Lage sein, mehr oder weniger komplexe elektronische Schaltungen selbst zu
entwickeln. Dazu ist es notwendig, die Eigenschaften der einzelnen Bauelemente und
Grundschaltungen zu kennen. Eine elektronische Schaltung entsteht im Allgemeinen durch eine
sinnvolle Verbindung mehrerer Bauelemente entweder auf einer Platine oder aber direkt auf einer

integrierten Schaltung.

Ziel dieser Vorlesung ist es, Kenntnisse tber die Eigenschaften der wichtigsten Bauelemente zu
vermitteln, mit diesen Bauelementen wiederum die gebréuchlichsten Grundschaltungen zu
berechnen, um dann funktionierende Schaltungen entwerfen zu kénnen. Mit diesen Kenntnissen
sollte es dann mdglich sein, auch komplexere Probleme anzugehen um zu einer der
Problemstellung angemessenen Losung zu kommen, die der Elektronik je nach Anforderung
entweder nur mit analogen, nur mit digitalen oder einer Kombination von analogen und digitalen

Schaltungen geldst werden kann.

Bei den Horern dieser Vorlesung wird die Kenntnis der Mathematik und der Physik der Oberstufe
der Gymnasien, des Stoffes der hoheren Mathematik der ersten beiden Semester und der
Vorlesung lineare elektrische Netze vorausgesetzt. Wichtig ist vor allem die F&higkeit mit Zahlen
und Einheiten zu rechnen. Die Kenntnis der Physik der verwendeten Bauelemente ist von Vorteil,
jedoch nicht unbedingt erforderlich, da die wichtigsten physikalischen Eigenschaften, vor allem

die der Halbleiterbauelemente, in dieser Vorlesung behandelt werden.

Die Entwicklung moderner elektronischer Gerate, Baugruppen oder integrierter Schaltungen
erfordert neben theoretischen Kenntnissen auch eine gewisse praktische Erfahrung, die im
Rahmen dieser Vorlesung jedoch nicht vermittelt werden kann. Diese praktischen Erfahrungen
mussen durch die Teilnahme an Praktika oder im Rahmen einer Studien- oder Diplomarbeit gesammelt

werden.

Jedes Kapitel beginnt mit der Nennung der Lernziele. Die wichtigsten Formeln, die auch

Bestandteil der Formelsammlung bei der Priifung sind, sind im Text grau hinterlegt.
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1. Allgemeine Grundlagen
Lernziele:

Verstehen von Definitionen, Formelzeichen und Einheiten elektrischer Grof3en
Arbeiten mit Grundelementen und Symbolen in der Schaltungstechnik
Wiederholung der Methoden zur Berechnung von linearen elektrischen Netzen

Zum allgemeinen Verstandnis des gesamten Bereichs moderner elektronischer Schaltungen ist
eine fir alle verstandliche gleiche Darstellung der Bezeichnungen und Begriffe von grofiem
Vorteil. Deshalb sollen zuerst die wichtigsten Definitionen und Formelzeichen, eine genormte
graphische Darstellung der fur die Schaltungstechnik notwendigen Elemente und einige immer
wiederkehrende Rechenregeln und Bezeichnungen kurz zusammengefasst werden.

Im weiteren Verlauf der VVorlesung werden weitere Definitionen und Symbole hinzukommen, die

eingesetzt werden, um die Schaltungen darzustellen.

1.1 Definitionen und Formelzeichen

In dieser Vorlesung wird eine Reihe von Bezeichnungen verwendet, die im speziellen Fall dann

auch naher erldutert werden. Immer wiederkehrende Begriffe und Formelzeichen und die

zugehorigen Einheiten sind hier zundchst kurz zusammengefasst.

Gleichstrom, Gleichspannung I [A], U[V]
Wechselstrom, Wechselspannung i,u

Leistung P [W =V-A]
Widerstand R [Q2=VI/A]
Differentieller Widerstand r =du/di [QQ = V/A]
Leitwert G [1/Q = AlV]
Kapazitat C[F=As/V]
Induktivitét L [H =Vs/A]
Frequenz f[Hz = 1/s]
Kreisfrequenz o = 2n-f [HZz]
Zeitkonstante T [5]
Stromverstarkungsfaktor (bipolare Transistoren) B, B
Temperaturspannung Ur [V]
Schwellspannung U [V]
Steilheit S, gm [A/V]
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1.2 Grundelemente und Schaltungssymbole

Die wichtigsten Grundelemente der Elektrotechnik zum Aufbau und zur Analyse von Schaltungen
sind: Widerstand, Kapazitat, Induktivitat, Strom- und Spannungsquelle.

Widerstand R: —{
Induktivitat  L: —
Kapazitat  C: ||
ideale Spannungsquelle: () LUO

lo

ideale Stromquelle:

reale Spannungsquelle: <> lUO Ri lU

>_
lo I
reale Stromquelle: Ri

Institut Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll
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1.3  Kirchhoff'sche Gesetze

Zur Berechnung des Verhaltens der Schaltungen werden immer wieder die folgenden
Grundregeln benétigt werden:

1.3.1  Knotenregel

Die Summe aller Stréme an einem Knoten ist Null. (ZuflieBende Strdme erhalten ein positives
Vorzeichen, abflielende ein negatives)

Beispiel:

i+l +13-14-15+1g=0

1.3.2  Maschenregel

Die Summe aller Teilspannungen eines geschlossenen Umlaufs einer Masche ist Null.

Beispiel:
R, R,
1 1
L L
— > — >

NONEESEIL

Ury +Ugr2 +Ur3z —Ug =0
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2. Passive Bauelemente

Lernziele:

e Grundsétzliche Betrachtung von passiven Bauelementen der Schaltungstechnik
e Kennenlernen der gebréuchlichen Kennzeichnungen und Kennwerte fiir passive
Bauelemente

e Eigenschaften elektronischer passiver Bauelemente

2.1  Allgemeines Uber Bauelemente

Als passive Bauelemente werden in der Schaltungstechnik Ublicherweise Widerstande,
Kondensatoren und Induktivitdten bezeichnet. Die Kennwerte und weiteren Merkmale der
Bauelemente werden normalerweise von den Herstellern in Datenbl&ttern angegeben.

Im Folgenden sollen einige wichtige Merkmale, die auch eine Aussage Uber die Qualitat des
Bauelements machen kurz erldutert werden.

Toleranz Streuung des tatséchlichen Wertes des Bauelements gegenuber dem
Nennwert (Angabe blicherweise in %)

Temperaturkoeffizient Anderung des Kennwertes in Abhangigkeit von der Betriebs- und
Umgebungstemperatur
Linearitat Anderung des Kennwertes in Abhingigkeit von Strom und

Spannung beim Betrieb des Bauelements

Belastbarkeit Maximalwerte von Strom, Spannung und Leistung
Warmewiderstand Warmeableitung im Bauelement (von innen nach auf3en)
Zuverlassigkeit Einhaltung der Kennwerte Uber die mittlere Lebensdauer des

Bauelements

Parasitére Eigenschaften Induktivitdt der Anschlussdrédhte, Kapazitdt zwischen den
Anschlissen bzw. innerhalb des Bauelements, Leckstréme im Innern
des Bauelements usw.

Rauschen Uberlagerung des Ausgangstromes bzw. der Ausgangsspannung mit
einer Wechselspannung mit einer sehr kleinen Amplitude aber
einem sehr breiten Frequenzspektrum

2.2  Kennwerte und Kennzeichnungen von Bauelementen

Moderne Bauelemente werden heute mit fast beliebigen Kennwerten und einer sehr hohen
Genauigkeit hergestellt, welche letztendlich durch die Genauigkeit der eingesetzten
Messverfahren bei der Uberpriifung und beim Abgleich des Wertes bestimmt wird. Eine extrem
hohe Genauigkeit ist jedoch sehr kostenintensiv und wird nur dann eingesetzt, wenn es unbedingt
erforderlich ist. Deshalb werden die meisten Bauelemente heute mit Kennwerten und Toleranzen
hergestellt, die dem Verwendungszweck angepasst sind.
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1,18 3,74

1,2 1,2 121 (121 3,83 13,83

1,24 3,9 3,9 3,92

127 1,27 4,02 14,02

1,3 1,30 4,12

1,33 1,33 4,22 14,22

1,37 4,3 4,32

1,40 (1,40 4,42 4,42

1,43 4,53

1,47 1,47 4,64 14,64

1,5 1,5 1,5 1,50 4,7 4,7 4,7 4,7 4,75
154 154 4,87 4,87

1,58 4,99

1,6 162 [1,62 51 511 511

1,65 5,23

1,69 [1,69 5,36 5,36

1,74 5,49

1,78 [1,78 5,6 5,6 5,62 5,62

1,8 1,8 1,82 5,76

1,87 (187 5,90 15,90

1,91 6,04

1,96 [1,96 6,2 6,19 ]6,19

2,0 2,00 6,34

2,05 12,05 6,49 16,49

2,10 6,65

2,15 [2,15 6,8 6,8 6,8 6,81 6,81

2,2 2,2 2,2 2,2 2,21 6,98
2,26 [2,26 7,15 [7,15

2,32 7,32

2,37 12,37 7,5 7,50 7,50

2,4 2,43 7,68

2,49 12,49 7,87 7,87

2,55 8,06

2,61 (261 8,2 8,2 8,25 18,25

2,67 8,45

2,7 2,7 2,74 [2,74 8,66 |8,66

2,80 8,87

2,87 2,87 9,1 9,09 19,09

2,94 9,31

3,0 3,01 ]3,01 9,53 19,53

3,09 9,76

Tabelle 2.1 E-Reihen Uber eine Dekade
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Elektronische Schaltungen 7

Die einzelnen Kennwerte sind so abgestuft, dass die obere Toleranzgrenze des ersten Wertes an
die untere Toleranzgrenze des nadchsten Wertes innerhalb einer Reihe von Kennwerten
heranreicht. Die Abstufung innerhalb der Reihen wird nach den international tUblichen E-Reihen
vorgenommen. Demnach hat eine Reihe n Werte pro Dekade, wobei n = 3, 6, 12, 24, 48, oder 96
sein kann. Die Abstufung der Werte innerhalb einer E-Reihe erfolgt logarithmisch mit einem
Stufenfaktor, der sich aus der n-ten Wurzel von 10 errechnet. Damit sind aber auch die
Toleranzwerte einer jeden Reihe genau bestimmt. In Tabelle 2.1 sind die Werte der E-Reihen tber
eine Dekade mit Angabe der Toleranz aufgelistet.

Die Werte aller anderen Dekaden erhélt man, in dem man die in der Tabelle angegebenen Werte
mit positiven bzw. negativen Potenzen von 10 multipliziert.

Die Kennzeichnung der Bauelemente mit ihrem Wert und ihrer Toleranz geschieht auf vielféltige
Weise. Sind die Bauelemente gro3 genug, wird Wert und Toleranz direkt aufgedruckt. Durch die
immer kleiner werdenden Abmessungen der Bauelemente ist dies nicht mehr mdglich. Deshalb
verwendet man verschiedene Arten der Codierung, von denen einige naher erldutert werden
sollen.

Eine auch heute noch tibliche Codierung ist die Farbcodierung, entweder durch Punkte oder durch
Ringe. Farbringe haben den Vorteil, dass Wert und Toleranz des Bauelements unabhangig von der
Einbaulage auf der Platine abgelesen werden konnen. Die Kennzeichnung erfolgt nach DIN
41429 bzw. nach der internationalen IEC-Norm. Die einfachste Form dieser Farbcodierung ist der
4-Ring-Farbcode, wie in Bild 2.1 gezeigt.

Kennfarbe 1.Ziffer 2.Ziffer  |Multiplikator| Toleranz
keine +20 %
silber x 0,01Q +10 %
gold x 0,1 Q + 5 %
schwarz 0 x 1,0Q | £20 %
braun 1 1 x10 Q| £1 %
rot 2 2 x100 Q | +2 %
orange 3 3 x 1 kQ

gelb 4 4 x 10 kQ

griin 5 5 x100 kQ

blau 6 6 x 1 MQ

violett 7 7 x 10 MQ

grau 8 8 x100 MQ

weil 9 9

e

Beispiel gelb violett rot silber

4,7kQ2 4 7 x 100Q2 10%

Bild 2.1 4-Ring Farbcode nach DIN 41429 mit Beispiel
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Zur Angabe von Werten aus den E48- und E96-Reihen werden jedoch 3 Stellen bendtigt, eine
Stelle mehr als beim in Bild 2.1 dargestellten 4-Ring-Code. Deshalb wird dort der 5-Ring-
Farbcode nach IEC 62 verwendet, wie er in Bild 2.2 zu sehen ist.

Weitere Codierungen von Bauelementen verwenden Ziffernfolgen ahnlich der 4-Ring bzw. der 5-
Ring-Farbcodierung oder Kombinationen aus Buchstaben und Zahlen wie sie in Bild 2.3 und
Tabelle 2.2 angegeben sind und vor allem bei den modernen SMD-Bauelementen verwendet
werden.

Kennfarbe 1.Ziffer 2.Ziffer 3.Ziffer |Multiplikator| Toleranz 'Il'ce)(ranﬁ[‘)iezriztnbir—
silber x 0,01Q +5 %
gold x 0,1 Q +250ppm/K
schwarz 0 0 x 1,0 Q +100ppm/K
braun 1 1 1 x10 Q| £1 % |+ 50ppm/K
rot 2 2 2 x100 Q | £2 % |+ 15ppm/K
orange 3 3 3 x 1 kQ + 25ppm/K
gelb 4 4 4 x 10 kQ + 20ppm/K
grin 5 5 5 x100 kQ | +0,5% |+ 10ppm/K
blau 6 6 6 x 1 MQ + Sppm/K
violett 7 7 7 x 10 MQ +  1ppm/K
grau 8 8 8 x100 MQ
weil 9 9 9
!
Beispiel ‘ gelb ‘ violett ‘ griin ‘ braun ‘ braun ‘ blau ‘
4,75kQ 4 7 5 x 10QQ 1% 10ppm/K

Bild 2.2 5-Ring-Code nach IEC 62

A 1,0 M 3,0 Y 8,2 0 1
B 11 ) 3,3 Z 91 1 10
C 1.2 P 3,6 a 2,5 2 100
D 1,3 Q 3,9 b 3,5 3 1.000
E 15 R 4,3 d 4,0 4 10.000
F 1,6 S 4,7 e 4,5 5 100.000
G 1,8 T 51 f 5,0 6 1.000.000
H 2,0 U 5,6 m 6,0 7 | 10.000.000
I 2,2 \Y 6,2 n 7,0 8 [100.000.000
K 2,4 W 6,8 t 8,0 9 0,1
L 2,7 X 7,5 y 9,0

Tabelle 2.2 Einfachster Code flir SMD- Bauelemente. Buchstabe = Wert, Ziffer = Multiplikator
Angaben fiir Widerstande in Ohm, fiir Kondensatoren in pF
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Fur SMD Elektrolytkondensatoren wird ublicherweise die Codierung nach Tabelle 2.3 verwendet.

Buchstabe = Spannung Zahl = Kapazitat
Buchstabe | Spannung/V +

2.5
4
6.3
B A475
16
20
25 Z.B. A475ist 4.7uF 10V

35
50 475 = 47 x 10° pF = 4.7 x 10° pF = 4.7pF

I </MgoO><o|®

Tabelle 2.3 Codierung fir SMD Elektrolytkondensatoren

Fur SMD - Widerstande wird auch gerne ein 3- oder 4-stelliger Zifferncode verwendet, der mit
dem Buchstaben R erganzt wird, wenn die Widerstandswerte kleiner 10 Q sind.

Sonst geben die ersten Stellen dabei immer den Widerstandswert an und die letzte Stelle den
Multiplikator in Form des Exponenten zur Basis 10.

Beispiele:

3 Stellen:

330=33-10°Q=33Q, 684 = 68 - 10 Q = 680 kQ
8R2=820Q

4 Stellen:

1000 =100 Q 4992 = 49900 Q2 = 49,9 kQ
1623 = 162 kQ OR56 oder R56 = 0,56 Q
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2.3  Ohmsche Widerstande

Ein ohmscher Widerstand ist ein Bauelement mit zwei Anschliissen, das durch den Strom i durch
das Bauelement in Abhangigkeit von der angelegten Spannung u beschrieben werden kann. Diese
Abhéangigkeit ist in der Form

u=R-i (2.1)
als ,,Ohmsches Gesetz* bekannt. R hat die Dimension

(2.2)

N

und wird ohmscher Widerstand genannt. Die lineare Abhangigkeit zwischen Strom und Spannung
lasst sich in einem Strom-Spannungs-Diagramm besonders einfach darstellen. Die 1/U-Kennlinien
von ohmschen Widerstanden sind Geraden mit einer Steigung 1/R, wie in Bild 2.4 zu sehen ist.

= Q (Ohm)

> <

R=500 R =100 Q

Bild 2.4 Kennlinien verschiedener ohmscher Widerstande

Der Wert eines Widerstands ist proportional dem spezifischen Widerstand p des verwendeten
Materials, proportional der Lange | des Drahtes oder der Schicht und umgekehrt proportional dem
Querschnitt A, wie die auch die Beispiele in Bild 2.5 zeigen. Es ist also

¢ (2.3)
R=p —
P A

A\{»Z A/ j

Bild 2.5 Schematische Darstellung von Leiterquerschnitten
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2.3.1  Bauformen von Widerstanden

Ohmsche Widerstande werden in vielen verschiedenen GréRRen und Bauformen hergestellt, um
den vielschichtigen Anforderungen Rechnung zu tragen und fur alle Bereiche der Elektronik und
Elektrotechnik eingesetzt zu werden.

In Bild 2.5 sind einige Beispiele der verschiedenen Bauformen gezeigt.

Abgewickelte
Widerstandsbahn

s I ]

*Kappenloser Widerstand

—

N Schnitt durch einen
kappenlosen Widerstand

Dickschichtwiderstande
*Metallkappenwiderstand

Bild 2.5 Bauformen von Widerstanden

2.3.2  Temperaturabhangigkeit von Widerstanden

Die Werkstoffe, aus denen die Widerstande hergestellt werden, andern im Allgemeinen ihren
spezifischen Widerstand in Abh&ngigkeit von der Temperatur. Diese Temperaturabhangigkeit
lasst sich durch das folgende Polynom allgemein beschreiben:

R=R, [+ (9-9)+B(9-9F +7(9-9)+..) (24)

Dabei ist Ry der Widerstandswert bei 89 =20 °C, 9 die Temperatur, die der Widerstand beim
Betrieb erreicht und o, B, y Temperaturkoeffizienten, die wiederum selbst von der Temperatur
abhangen koénnen, also real keine echten Konstanten sind. Fir Ubliche ohmsche Widerstande
konnen die Koeffizienten B, y und hoherer Ordnung vernachlassigt werden, womit sich fur die
Temperaturabhédngigkeit folgende Formel ergibt:

) AR 1
R=R, (1 9-39 t =—— (2.
o(+a( o)) mi a R A9 (2.5)

Der Temperaturkoeffizient o hat die Dimension 1/K. Er kann abhdngig vom verwendeten
Material positiv oder negativ sein.

In Bild 2.6 sind die temperaturabhangigen Anderungen der Widerstandswerte fir zwei 1 kQ -
Widerstdnde mit a) a. = -30 ppm/K und b) o = +50 ppm/K fiir einen Temperaturbereich von
-50°C bis + 150°C aufgetragen.
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—>
oD

o =150 ppm/K~

o

/

;
]

- U\ 100 150
=2 ~— S /OC —.
/ a = -30 ppm/K

1
o))

Bild 2.6 Temperaturabhangigkeit von zwei 1 kQ) - Widerstdnde mit verschiedenem o

2.3.3 Belastbarkeit von Widerstanden

Beim Betrieb von Widerstanden wird die elektrische Leistung im Bauelement in Warme
umgewandelt. Dadurch erwarmt sich das Bauelement und wird dadurch thermisch belastet. Die im
Widerstand umgewandelte Leistung wird auch als Verlustleistung bezeichnet, da sie in
elektronischen Schaltungen nicht als Warme genutzt wird. (Ausnahmen: Heizofen, Herdplatte)

In den Datenblattern der Hersteller sind die maximal zuldssigen Verlustleistungen fur die
einzelnen Typen und Bauformen von Widerstdnden angegeben, damit der Schaltungsentwickler
verhindern kann, dass das Bauelement thermisch berlastet und damit beschadigt wird.

Die erzeugte Wé&rme muss Uber die Oberflache und die Anschliisse an die Umgebung abgefiihrt
werden. Zu beachten ist hierbei auch, dass die maximale Verlustleistung die im Widerstand
erzeugt werden darf, von der Differenz der Oberflachentemperatur und der Umgebungstemperatur
abhangt. Je geringer diese Differenz ist, umso geringer ist auch die Verlustleistung, die im
Bauelement umgesetzt werden darf. Man spricht in diesem Fall auch von einem "Derating" der
Verlustleistung.

Unter Verwendung von GleichgréRen fiir Strom und Spannung erhélt man:

P=U"-I oder mit U=R-1 wird P=R-I?
2 2.6
bzw. mit I:2 wird P:U— (26)
R R

Trégt man die Nennbelastung in ein Strom — Spannungs — Diagramm ein, erhdlt man die Grenze
des erlaubten Arbeitsbereichs. In Bild 2.7 sind je eine Kennlinie fiir einen Widerstandswert von
50 Q und 1000 Q und je eine Kurve konstanter Leistung, auch Verlustleistungshyperbel genannt,
fiir 2100 mW und 250 mW eingetragen.
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R=50Q

to
60 \ \\

40
P=100mwW \ P=250mW
\>
"]
R=1000Q2
0
0 2 4 6 8 10 12

u/v—p

Bild 2.7 Strom-Spannungsdiagramm mit Verlustleistungshyperbeln fir 200mW und 250 mW

2.3.4 Nichtlineare Widerstande

Neben den bisher beschriebenen linearen Widerstdnden werden fur besondere Anwendungen auch
Widerstande aus Werkstoffen hergestellt, die nichtlineare temperaturabhéngige Eigenschaften
besitzen. Der Temperaturkoeffizient ist wesentlich groRer als bei ohmschen Widerstanden, woraus
folgt, dass sich die Widerstandswerte dieser Bauelemente bei Veranderungen der Temperatur
stark andern konnen.

Man unterscheidet zwischen Materialien mit negativen Temperaturkoeffizienten, sogenannten
Heilleitern oder NTC-Widerstanden, und mit positiven Temperaturkoeffizienten, sogenannten
Kaltleitern oder PTC-Widerstanden.

Ein Heilleiter hat bei hohen Temperaturen einen besonders kleinen Widerstand. Bild 2.8 zeigt die
Widerstandsverlaufe zweier NTC-Widerstande. Typische Werte von o liegen in der
GroRenordnung von —2%/K bis —10%/K.

Heilleiterwiderstande werden in Stromkreisen zur Herabsetzung des Einschaltstroms, als
Temperaturfuhler und zur Temperaturstabilisierung von Halbleiterschaltungen eingesetzt.

10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 §
°C

Bild 2.8 Widerstandsverlaufe zweier NTC-Widerstande ber der Temperatur
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R
ol |
108
105 f-———————————¥—Re
10°4 ?
103 |
|
l
102 ¥Ry :
—— : : RA I
| | |
{1 I I S [ . -
10758 | [ 100 200 3§

Bild 2.9 Widerstandsverlauf eines PTC-Widerstands Uber der Temperatur

Kaltleiter oder PTC-Widerstande dagegen leiten bei niedrigen Temperaturen besonders gut, d.h.
bei niedrigen Temperaturen ist ihr Widerstandswert besonders niedrig. Bild 2.9 zeigt eine
Kennlinie eines Kaltleiters. Der Widerstandwert kann sich bei Erwarmung im zuldssigen
Arbeitsbereich sogar um mehrere GroRenordnungen verandern.

Der Verlauf der Widerstandsanderung Uber der Temperatur ist stark nichtlinear. Wéhrend der
Widerstandswert bei Temperaturen wenig tiber 20°C zunéchst sogar leicht absinkt steigt er dann
bei weiterer Erhéhung der Temperatur schnell um mehrere GroRenordnungen an. Typische Werte
von a liegen in der GréRenordnung von +7%/K bis +50%/K.

PTC-Widerstande werden auf zwei Arten betrieben: Eigenerwdrmung und Fremderwérmung.

Eine Eigenerwarmung wird erreicht, in dem man an das Bauelement Spannungen im Bereich
zwischen 10V und 60 V anlegt die so grof3 sind, dass sich das Bauelement durch den Strom
merklich selbst erwérmt, und so seinen Widerstandwert &ndert.

Bei Fremderwarmung missen Spannung und Strom hingegen so klein gewahlt werden, dass eine
Eigenerwdrmung ausgeschlossen ist. So kann ein Kaltleiter als Temperaturfihler eingesetzt
werden.
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2.4  Kondensatoren

Wie ohmsche Widerstande haben auch Kondensatoren in der Regel zwei Anschlisse. Sie
bestehen aus zwei leitfahigen Platten bzw. Ebenen mit der Flache A, die sich in einem Abstand d
gegeniber liegen und voneinander isoliert sind.

Die einfachste Bauform ist der Plattenkondensator nach Bild 2.10.

Bild 2.10 Schematischer Aufbau eines Plattenkondensators

Kondensatoren konnen elektrische Ladungen speichern. Es gilt:

r

dQ =idt=C du und C=s,-s .?

(2.7)
[C]_[i][dt] As _ ¢

C hat die Dimension: =
[du] Vv

Die Kapazitat C wird in Farad angegeben.

Die Abhangigkeiten von zeitlich veranderlichen Strdmen und Spannungen am Kondensator lassen
sich folgendermalen angeben:

. du 1t
i=C.-— und u=—|idt .
i Sl @n

Schaltungstechnisch ist beim Einsatz von sinusférmigen Stromen bzw. Spannungen der
Blindwiderstand des Kondensators:

Xe = (2.9)

1
wC
Ist die Frequenz sehr niedrig, wird Xc sehr grof3 und geht bei f — 0 gegen unendlich grofRe Werte.

Der Blindwiderstand eines Kondensators kann entsprechend bei sehr hohen Frequenzen extrem
klein werden und ndherungsweise oft als Kurzschluss betrachtet werden.

GroRe Kondensatoren werden zur Speicherung von Ladung in Netzgeraten zur Stromversorgung
von elektronischen Schaltungen und auf Platinen zur Pufferung der Versorgungsspannung der
integrierten Bauelemente eingesetzt.

Gleichung 2.8 zeigt, dass ein Strom auf die Platten eines Kondensators nur dann flie3t, wenn eine
zeitlich veranderliche Spannung angelegt wird, das heif3t der Kondensator wirkt differenzierend.
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1]'=¢
Inng l'
1= const

D R T

Bild 2.11 Kondensator als Differentiator und Integrator

Wird ein Kondensator jedoch mit einem konstanten Strom Uber eine bestimmte Zeit t aufgeladen,
so ist die zu messende Spannung gleich dem Integral des Stromes i Uber der Zeit t.
Der Kondensator wirkt jetzt wie ein analoger Integrator.

2.4.1 Bauformen von Kondensatoren

Kondensatoren werden je nach Kapazitatsbereich und Anwendungszweck mit unterschiedlichen
Materialien  hergestellt. Werden hohe Kapazitatswerte fur niedrige bis mittlere
Spannungsfestigkeit bendtigt, verwendet man Elektrolytkondensatoren. Ist jedoch eine hohe
Spannungsfestigkeit bis in den kV - Bereich erforderlich, setzt man Metall-Papier und
Folienkondensatoren ein. Im Bereich der Elektronikschaltungen bei niedrigen Spannungen
verwendet man Tantal-Elektrolyt-, Folien- oder Keramikkondensatoren, abh&ngig vom bendtigten
Kapazitatswert und dem Einsatzgebiet.

Bild 2.12 zeigt verschiedene Bauformen von Kondensatoren.

X7

ot —

- Katoden -
el anschiuf
~ T Kunsistoffgehduse

. — “ /® + " Aluminium

anschiu | Dichiung

o e

N §‘ Elektrolyt SN

{0

>

’\
<
;(\,
N

A=
S

“\
=" Katodenan-
Tantaidraht o Rl schiuf
Anodenanschiu + | -

Endkontakte Elektroden

festes
Elektrolyt”

" Keramik

Bild 2.12 Bauformen verschiedener Kondensatoren
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2.5  Spulen

Als letztes Bauelement aus der Gruppe der passiven Bauelemente soll die Spule bzw. Induktivitat
besprochen werden. Auch sie hat im Allgemeinen zwei Anschlisse. Induktivitdten werden
uberwiegend aus mit Lack isoliertem Kupferdraht hergestellt und um einen Spulenkdrper
gewickelt. Die Induktivitat der Spule ist abh&ngig von der Anzahl der Windungen n, der mittleren
Lange I, der Querschnittsflache A des Spulenkérpers und dem Material des Spulenkerns.

A
L=n® ug pr - (2.10)

Wird eine Spule von einem sich zeitlich &ndernden Strom durchflossen, so entsteht in ihrer
Umgebung ein sich zeitlich &nderndes Magnetfeld. Dieses magnetische Feld induziert in die Spule
eine Spannung. Die Grole der induzierten Spannung ergibt sich aus dem Induktionsgesetz:

do

Uj=-n-—
dt

(2.11)

Die induzierte Spannung u; ist also der Anderung ihrer Ursache entgegen gerichtet. Unter
Bericksichtigung des zeitlich veranderlichen Stromes i wird die induzierte Spannung zu

di
uUj=—L-— 2.12
i ” (2.12)
Die Einheit der Induktivitat L ist Henry:
Vs
Ll=2=0Q-s=H 2.13
L= (213)
Der Blindwiderstand einer Spule ist
X =w-L (2.14)

d.h. fur Gleichspannungen ist X, = 0 und fir sehr hohe Frequenzen geht X, — oo.

25.1 Bauformen

B 8-

Rechteckspule

a

Zylinderspule

Toroidspule
Flachspulen (Kreisvingspule)

Bild 2.13 Bauformen von Spulen
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3. Halbleiterbauelemente

In der Entwicklung von integrierten Schaltkreisen werden standardisierte Modelle fur Dioden,
Bipolar- und Feldeffekt-Transistoren verwendet. Die einzelnen Herstellungsprozesse unterschei-
den sich dann nur in ihren Modellparametern, die in den Simulationsprogrammen benutzt werden.
Diese Parameter bestimmt der Halbleiter-Hersteller aus dem laufenden Herstellungsprozess und
stellt sie der eigenen Entwicklung von integrierten Schaltkreisen zur Verfligung.

In dem vorliegenden Kapitel gehen wir schrittweise vor, indem wir ausgehend von der Beschrei-
bung und einfachen Modellen zur Funktion der Bauelemente deren phdnomenologische Grund-
lage und Funktion beschreiben und dann Gberleiten zu den Ersatzschaltbildern, wie sie zumindest
als Basisversion im ublichen Simulationsprogramm, wie PSPICE, benutzt werden.

Im Rahmen dieser Vorlesung verzichten wir auf die detaillierte Behandlung der festkorper-
physikalischen Grundlagen des Aufbaus und der Funktion der einzelnen Bauelemente und einer
Diskussion des Zusammenhangs der Modellparameter mit diesen physikalischen Grundlagen.
Diese Fragen werden in der Vorlesung "Halbleiter-Bauelemente™ behandelt.

Einige physikalische Eigenschaften und Grundlagen der Halbleiterphysik sollten jedoch an dieser
Stelle erwahnt werden, da diese das Verhalten von Halbleiter-Bauelementen bei ihrer Anwendung
in elektronischen Schaltungen beeinflussen und deshalb beriicksichtigt werden missen.

Die Leitfahigkeit des Halbleitermaterials ist der Konzentration der darin befindlichen
Leitungstrager proportional. Damit wird es mdglich, tber Dotierung, also den Einbau von
Fremdatomen, die Leitfahigkeit zu beeinflussen. Wir beschranken uns im vorliegenden Fall auf
den Halbleiter Silizium. Zur Herstellung von Halbleiter-Bauelementen wird das reine Halb-
leitermaterial Si mit fremden Atomen dotiert. Damit entstehen sog. Majoritéts- und Minoritats-
Ladungstréager. Silizium ist 4-wertig und durch die Zugabe eines 5-wertigen Donatorelementes, z.
B. Phosphor, wird ein Elektron des Donatos freigesetzt und deshalb wird das Silizium n-leitend.
Gibt man im Gegensatz dazu zum Silizium einen sog. Akzeptor, z. B. Bor, hinzu, der 3-wertig ist,
entsteht ein sog. Loch, d. h., ein fehlendes Elektron, und damit entsteht ein "p-leitendes™ Silizium.
Deshalb sprechen wir auch im Falle des mit Bor dotierten Siliziums von p-Leitung und im Falle
eines mit Phosphor dotierten Siliziums von n-Leitung.

Die Temperaturabhéngigkeit der Leitfdhigkeit wird bestimmt durch die Konzentration der freien
Ladungstrager und natirlich auch von ihrer Beweglichkeit. Im Silizium sind die freien Uber-
schuss-Elektronen etwa 2,5-mal beweglicher als die freien Locher.

3.1 Diode

Lernziele:

e Kennenlernen der wichtigsten Diodenarten und deren Eigenschaften

e Arbeitspunkteinstellung und Kleinsignalverhalten von Dioden

e Verstehen des Verhaltens klassischer Gleichrichterschaltungen

e Kennenlernen von Schaltungen zur Spannungsstabilisierung mit Zener-Dioden
3.1.1 Aufbau

Bringt man ein p- und ein n-leitendes Halbleitermaterial in Kontakt, entsteht an der
Bertihrungsflache durch einen Diffusionsprozess eine Ubergangszone, in der sich die Elektronen
und Ldcher durch Diffusionsprozesse vermischen. Dieser Diffusionsprozess ist proportional zur
Temperatur und hat eine charakteristische Energie von kg-T ~26 meV bei Zimmertemperatur
(T =300 K). Die zugehorige Spannung Ur=26 mV wird Temperaturspannung genannt. Im
Verlauf des Diffusionsprozesses der Elektronen und Locher bildet sich in der Ubergangszone ein
elektrisches Feld heraus. Mit zunehmender Trennung der Ladungstrager vergroRert sich das
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elektrische Feld, bis ein Gleichgewicht zwischen Elektronen und Lo6chern entsteht. Der
Diffusionsprozess wird beendet, wenn folgende Bedingung erfillt ist:

E
47
p *l: ME n
N e *- N
+ 0 [A] i: I: [D] o_
+| - +-
+| - +]-
+| - +]-
“Xp Xn
-~
U
Upiss
X—>
\i
Ao M o K

Bild 3.1 Schematische Darstellung der Raumladungszone, des Potentialverlaufes U(x) und
des Schaltsymbols eines pn Uberganges.

wobei Na und Np die Konzentration der Akzeptoren und Donatoren und x, und x, die Breite der
entsprechenden Ubergangszonen im Halbleiter darstellt. Wie beschrieben, entsteht ohne Anlegen
einer &duBeren Spannung damit ein elektrisches Feld, was zu einer Spannung Uber der
Verarmungszone, die eine Raumladungszone darstellt, fuhrt. Diese Spannung wird
Diffusionsspannung genannt.

N,-N
UDiff = UT"”(%}

Im Silizium betragt diese Spannung etwa 0,6 bis 0,7 V und im Germanium z. B. nur etwa 0,3 V.
In Bild 3.1 ist schematisch der p-n-Ubergang, die Ausbildung der Raumladungszone, die damit
verbundene Spannung in Abhingigkeit vom Ort ber dem pn-Ubergang und das Schaltsymbol
dargestellt.

Die Diode ist ein Zweipolbauelement und die Anschliisse werden mit Anode A und Kathode K
bezeichnet. Eine Diode kann je nach angelegter positiver oder negativer Spannung entweder im
Durchlass- oder im Sperrbetrieb betrieben werden. Im Sperrbetrieb vergroRert sich die
Raumladungszone, was einer Ladungstrennung in dem Ubergangsbereich entspricht. Diese
Ladungstrennung kann auch als Kapazitét verstanden werden, was z. B. in Kapazitats-Dioden, die
spater besprochen werden sollen, ausgenutzt werden kann, um durch eine angelegte Spannung die
Kapazitét gezielt zu verandern.

Ersetzt man den p-dotierten Teil des Halbleiters durch Aluminium erhalt man eine Schottky-

Diode, die sich durch eine sehr schmale Raumladungszone auszeichnet. In Bild 3.2 sind die
beiden Ubergange schematisch dargestellt.
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Bild 3.2 Prinzipieller Aufbau von pn- und Schottky-Dioden.

3.1.2 Kennlinien

Wird an eine Diode eine duRere Spannung angelegt, wird das innere elektrische Feld uber der
Raumladungszone beeinflusst. Wird eine Spannung in Durchlassrichtung (Anode +, Kathode -)
angelegt, wirkt diese dulRere Spannung der Diffusionsspannung entgegen und die Breite der
Raumladungszone wird kleiner. Dadurch kann ein Strom Ip durch den p-n-Ubergang flieRen, der
im Idealfall exponentiell mit der angelegten Spannung ansteigt (Gl. 3.1). Nimmt man jedoch an,
dass das Halbleitermaterial einen endlichen, wenn auch kleinen ohmschen Bahnwiderstand Rg
besitzt, wirkt sich dieser bereits ab etwa 0,5 V auf die Form der Kennlinie aus, sie wird etwas
flacher. Polt man die angelegte Spannung um (Anode -, Kathode +) wird die Wirkung des inneren
elektrischen Feldes noch verstarkt und die Breite der Raumladungszone wird groRer. Es flie3t
jetzt nur ein sehr kleiner Sperrstrom Is durch die Diode. Dieser Arbeitsbereich wird als
Sperrbereich bezeichnet.

12 ideal
] Schottk
10 chottky i
[
_A 6
Durchbruchspannung m
-100V bis -200V 4
2
UBR | |
( 04 02 -00 02 04 06 08 10
Up/V —>

Bild 3.3 Strom-Spannungskennlinien einer pn-Diode und einer Schottky-Diode.

In Bild 3.3 sind die Kennlinien einer Schottky-Diode und einer Si p-n-Diode dargestellt. Eine
Spannungen Up < -Ugr fiihrt ebenfalls zu einem extrem schnellen Anstieg des negativen Stromes
durch die Diode. Deshalb wird dieser Bereich als Durchbruchbereich bezeichnet. Liegt - Ugg im
Bereich von wenigen Volt wird dies fur spezielle Dioden (Zener-Dioden) ausgenutzt. Dann wird
dieser Bereich Zener-Bereich genannt. Tragt man die Kennlinie halblogarithmisch auf, so erhalt
man fur den Bereich Up > 0 annéhernd eine Gerade, wie es in Bild 3.4 dargestellt ist. Unter
Bericksichtigung des Bahnwiderstandes Rg zeigt die Kennlinie bei etwa 20 Ut ein Abweichen
vom exponentiellen Anstieg. Im Sperrbereich, wird schnell der Sattigungswert des Sperrstroms —
Is erreicht.
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Bild 3.4 Diodenkennlinie im halblogarithmischen MaRstab.

Eine Berechnung auf Basis halbleiterphysikalischer Grundlagen des Zusammenhangs des
Diodenstroms und der angelegten Diodenspannung liefert folgende Formel:

U
| =1g-|e™ -1 mit  U; =

e 3.1

Dabei ist Is = 10™*% ... 10® A der Sattigungs-Sperrstrom, n =1 ... 2 der Emissions-Koeffizient und
Ur die Temperaturspannung. Im Sperrbereich fir Spannungen Up < O fliel3t ein konstanter,
Kleiner Sperrstrom. Im Durchlassbereich fiir Spannungen Up groRer als n - Ut = 26 - 52 mV gilt
folgende Naherung:

LR
l=1g-|e’T -1 3.2

Wie bereits erwéhnt, ist die Leitfahigkeit des Halbleitermaterials stark abhéngig von der
Temperatur. Aus diesem Grund wird oft der sog. Temperaturkoeffizient bei konstanter Spannung
bzw. der Temperaturkoeffizient bei konstantem Strom einer Diode bestimmt. Der
Temperaturkoeffizient des Stromes bei konstanter Spannung betrégt:

di__(1.a1
1dT (I AT
Der Einfluss der Temperatur auf die Spannung einer Diode bei konstantem Strom betragt:
du (AU
dT AT

d. h. eine Temperaturerhohung um 10 K flhrt dazu, dass sich der Strom einer Diode bei einer
konstanten Spannung fast verdoppelt.

=0075K1=75%/K

U = const

=-2mV /K

| = const
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3.1.3 Ersatzschaltbild und statisches Verhalten

Fur einfache Berechnungen kann die Diode als Schalter betrachtet werden, der im Sperrbereich
gedffnet und im Durchlassbereich geschlossen ist. Nimmt man an, dass im Durchlassbereich die
Spannung ndherungsweise konstant ist und im Sperrbereich kein Strom flief3t, kann man die
Diode durch einen idealen spannungsgesteuerten Schalter und eine Spannungsquelle mit der
Flussspannung Uk ersetzen (siehe Bild 3.5a). Die Bild 3.5b zeigt die Kennlinie dieser
Ersatzschaltung, die sich aus zwei Geradenstiicken zusammensetzt.

A A
o

Bild 3.5 Vereinfachtes Ersatzschaltbild und zugehdrige Strom-Spannungskennlinie einer
Diode.

Damit ergibt sich:

|D=0 fur U<U|:

|D:>OO flr U:UF

Die zugehdrige Schaltung und die Kennlinie sind ebenfalls in Bild 3.5 gestrichelt dargestellt.
Berlcksichtigt man den Bahnwiderstand Rg ergibt sich folgende lineare N&herung

0 fir U <Ug Schalter a)

Ip =
U-Ug

fir U >Ug Schalter b)
Rg

In beiden Varianten ist eine Fallunterscheidung notwendig, d. h., man muss mit offenem und
geschlossenem Schalter rechnen und somit den entsprechenden Fall ermitteln, der nicht zu einem
Widerspruch der Funktion der Schaltung fuhrt. Der Vorteil dieses Ersatzschaltbildes besteht darin,
dass mit einer linearen Gleichung gerechnet werden kann und damit einfache mathematische

Losungen und Simulationen moglich sind.
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3.1.4 Kleinsignalverhalten

Die Kennlinie einer Diode ist in Bild 3.6 gezeigt. Der Arbeitspunkt der Diode wird durch eine
feste Spannung und einen entsprechend zugeordneten Strom festgelegt. Wir bezeichnen den
Arbeitspunkt mit dem Buchstaben A. Fur den Einsatz in einer realen Schaltung interessiert in der
Regel lediglich das Verhalten der Diode um diesen Arbeitspunkt A herum, d. h. bei Aussteuerung
mit kleinen Spannungen und kleinen Stromen. Deshalb wird das Verhalten als
Kleinsignalverhalten um diesen Arbeitspunkt herum bezeichnet. In diesem Fall kann die
nichtlineare Kennlinie entsprechend Formel 3.1 durch eine Tangente im Arbeitspunkt A ersetzt
werden. Dabei wird der differenzielle Widerstand rp wie folgt definiert

_dU| :n~U-|-|
Ip = dl |A_

I ‘ 3.3
D |D>>|S

Demzufolge besteht das Kleinsignal-Ersatzschaltbild einer Diode nur aus dem differentiellen
Widerstand rp. Bei grof3en Strémen muss zu diesem Widerstand rp noch zusétzlich der
Bahnwiderstand Rg berlcksichtigt werden. Damit kann man den Zusammenhang zwischen
Spannung und Diodenstrom wie folgt schreiben:

U=1-(r, +R,) 3.4

Da wir die bereits besprochene Sperrschicht-Kapazitat der Raumladungszone nicht berlcksichtigt
haben, gilt dieses Kleinsignal-Ersatzschaltbild lediglich fur niedrige Frequenzen bis ca. 10 kHz.

fi 4
mA
201

Al
151 b

51 3

1~

—i - : : : - - >
0,50 0,55U,0,60U,0,65 07 075 U
Vv

Bild 3.6 Linearisierung einer Diodenkennlinie im Arbeitspunkt A.

3.1.5 Dynamisches Verhalten

Wie bereits besprochen wurde, sind die positiven und negativen Ladungen, also Lécher und
Elektronen, in der Raumladungszone einer p-n-Diode getrennt. Diese Raumladungszone hat damit
eine Kapazitat, weil eine bestimmte Ladungsmenge in diesem Volumen der Raumladungszone
gespeichert ist. Diese Kapazitat wird als Sperrschicht-Kapazitat Cs bezeichnet. Sie l&sst sich
naherungsweise unter Annahme eines Parallelplatten-Kondensators wie folgt berechnen:
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Cos g A 3.5

Die Dicke der Raumladungszone d konnen wir genahert annehmen als d = x, + X, , was der Breite
der Raumladungszone entspricht. Zusatzlich zur Sperrschicht-Kapazitat fallt in einem p-n-
Ubergang im Durchlassbereich eine Diffusionsladung auf, die proportional zum Diffusionsstrom
durch den p-n-Ubergang ist. Die Diffusionskapazitat Cp ist sehr viel kleiner als die Sperrschicht-
Kapazitat, muss aber im Bereich sehr hoher Frequenzen berticksichtigt werden. Bei Schottky-
Dioden ist die Diffusionskapazitat ca. 1000-mal kleiner als bei normalen p-n-Dioden. Deshalb
werden diese fiir Hochstfrequenz-Anwendungen eingesetzt Bild 3.7 zeigt die Abhangigkeit der
Sperrschicht-Kapazitat von der Spannung an der Diode. Diese Abhéngigkeit wird in so genannten
Kapazitats-Dioden ausgenutzt, wobei man durch eine angelegte Gleichspannung die Kapazitat
andern und in Resonanzkreisen dazu benutzen kann, um z. B. die Resonanzfrequenz zu
verstimmen.

Co/A
nFiem? 20 /

Sperrbereich |

-5 -4 -3 -2 -1 0 1 2 3
Upier u/vV———»»

Durchlassbereich

Bild 3.7 Abhdngigkeit der Sperrschichtkapazitat einer Diode von der Spannung.

3.1.6  Vollstdndiges Modell einer Diode

Das vollstdandige Modell einer Diode wird fur die Schaltungssimulation mit Programmen wie z. B.
PSPICE bendétigt. Das Modell ist in Bild 3.8 dargestellt. Die Dioden-Symbole im Modell stehen
fiir den Diffusionsstrom Ipp und den Rekombinationsstrom Ipg ; der Durchbruch-Strom Ip gr ist
durch eine gesteuerte Stromquelle dargestellt. In Tabelle 3.1 sind die Parameter des Dioden-
Modells aufgelistet, und die zusétzlichen Bezeichnungen der Parameter in der
Schaltungssimulation PSPICE sind in Tabelle 3.2 angegeben. Tabelle 3.3 enthélt Parameter-Werte
einiger ausgewahlter Dioden, die der Bauteil-Bibliothek von PSPICE entnommen wurden. Nicht
angegebene Werte in der Tabelle werden von PSPICE unterschiedlich behandelt, d. h., Werte ,0’
und ,unendlich’ bewirken, dass der jeweilige Effekt nicht simuliert wird.
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Bild 3.8 Vollstandiges Ersatzschaltbild einer Diode.

Grolke | Bezeichnung

lob Diffusionsstrom

Ior Rekombinationsstrom
loer Durchbruchstrom

Rg Bahnwiderstand

Cs Sperrschichtkapazitat
Cobp Diffusionskapazitat

Tabelle 3.1  GroRen des Dioden-Modells

Parameter | PSpice | Bezeichnung

Statisches Verhalten

Is IS Séttigungssperrstrom

n N Emissionskoeffizient

Isr ISR Leck-Sattigungssperrstrom

NR NR Emissionskoeffizient

Ik IK Kniestrom zur starken Injektion

Igr IBV Durchbruch-Kniestrom

NBR NBV Emissionskoeffizient

Ugr BV Durchbruchspannung

Rg RS Bahnwiderstand

Dynamisches Verhalten

Cso CJO Null-Kapazitét der Sperrschicht

Upift VJ Diffusionsspannung

ms M Kapazitatskoeffizient

fs FC Koeffizient fur den Verlauf der Kapazitat
T7 TT Transit-Zeit

Thermisches Verhalten

XT.1 | XTI | Temperaturkoeffizient der Sperrstrome

Tabelle 3.2  Parameter des Dioden-Modells
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Parameter | PSpice 1N4148 | 1N4001 | BAS40 | Einheit
Is IS 2,68 14,1 0 nA
n N 1,84 1,98 1

Isr ISR 1,57 0 254 fA
NRr NR 2 2 2
Ik IK 0,041 94,8 0,01 A
Isr IBV 100 10 10 HA
NBR NBV 1 1 1
Ugr BV 100 75 40 \Y/
Re RS 0,6 0,034 0,1 Q
Cso CJO 4 25,9 4 pF
Upif VJ 0,5 0,325 0,5 \Y/
ms M 0,333 0,44 0,333
fs FC 0,5 0,5 0,5
TT TT 11,5 5700 0,025 ns
XT,1 XTI 3 3 2

Tabelle 3.3  Parameter einiger Dioden (1N4148: Kleinsignal-Diode,
1N4001: Gleichrichterdiode, BAS40: Schottky-Diode)

3.1.7  Vereinfachtes dynamisches Kleinsignal-Modell

Wie bereits erwéhnt, eignet sich das Kleinsignal-Modell fir die meisten Simulationen, und
deswegen soll es hier kurz eingefiihrt werden. Bild 3.9a zeigt das Kleinsignalmodell einer
Niederfrequenz-Diode, in dem zusétzlich die Kapazitat der Diode berticksichtigt wurde. In diesem
Fall wurden entsprechend dem vollstandigen Ersatzschaltbild nach Bild 3.8 die Sperrschicht-
Kapazitat und die Diffusions-Kapazitat parallel geschaltet und wird mit Cp bezeichnet. Bei
Hochfrequenz-Dioden muss man zusatzlich die parasitaren Einfllisse des Gehauses und der
Zuleitungen berticksichtigen. Dieser Effekt wurde in Bild 3.9b durch Berticksichtigung der
Gehéause-Induktivitat Lg und der Gehause-Kapazitat Cg beriicksichtigt. Ubliche Werte der
Gehduseinduktivitat sind etwa 1 - 10 nH und der Gehdusekapazitét etwa 0,1 - 1 pF. Fir praktische
Anwendungen reichen in der Regel folgende einfache Naherungen im Rahmen dieses
dynamischen Kleinsignal-Modells.

Im Durchlassbereich betrégt die Dioden-Kapazitidt Cp = 2 - C und der differentielle Widerstand
ro = n - U+¢/l. Im Sperrbereich betragt die Diodenkapazitat Cp =~ Cs und flr den differentiellen
Widerstand gilt: rg—oo .

RB s LG RB I'p
CD CD
Co
[]
"
a) Niederfrequenzdiode b) Hochfrequenzdiode

Bild 3.9 Dynamische Kleinsignalmodelle einer Diode.
3.1.8  Anwendungen
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Die h&ufigste Anwendung einer Diode trifft man in sogenannten Gleichrichter-Schaltungen. Bild
3.10 zeigt die einfachste Gleichrichter-Schaltung — die Einweg-Gleichrichter-Schaltung. Die
Diffusion der Schaltung ist sehr einfach. Fir positive Halbwellen einer Wechselspannung ist die
Diode durchldssig und am Ausgang ist entsprechend positive Halbwelle zu sehen und fir die
negative Halbwelle sperrt die Diode und demzufolge ist im Ausgangssignal die negative
Halbwelle nicht mehr enthalten. Den Spannungsverlauf der Ausgangsspannung sieht man
ebenfalls in Bild 3.10. Der Nachteil dieser Einweg-Gleichrichter-Schaltung besteht darin, dass die
Ausgangsspannung eine sehr grolRe Welligkeit enthalt.

Um die Welligkeit der Ausgangsspannung zu verringern und gleichzeitig die negative Halbwelle
mit auszunutzen, wird die sogenannte Briuickenschaltung oder der Briickengleichrichter benutzt.
Bild 3.11 zeigt die Bruckengleichrichter-Schaltung, wie sie in eigentlich fast allen Netzteilen
eingesetzt wird. Bei positiven Eingangsspannungen leiten die Dioden D, und D3 und bei
negativen Halbwellen leiten die Dioden D, und D,. Die jeweils anderen Dioden sperren. Da der
Strom immer Uber 2 leitende Dioden flief3t, ist die gleichgerichtete Ausgangsspannung um den
Betrag 2 Ur= 1,2 bis 2 V kleiner als der Betrag der Eingangsspannung. Bild 3.10 zeigt ebenfalls
den Verlauf der Ausgangsspannung nach der Briickengleichrichter-Schaltung. Man sieht, dass im
mittleren die Welligkeit sich wesentlich reduziert hat.
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Bild 3.10 Einweggleichrichterschaltung und zeitlicher Verlauf der Spannungen in der
Schaltung. U; und U, bezeichnen entsprechend die Ein- und Ausgangsspannungen.
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Bild 3.11 Briickengleichrichterschaltung und zeitlicher Verlauf der Spannungen in der
Schaltung. U. und U- bezeichnen entsprechend die Ein- und Ausgangsspannung.

3.1.9 Zener-Diode

Zener-Dioden mit genau definierter Durchbruchspannung werden zur Spannungsstabilisierung
bzw. zur Spannungsbegrenzung eingesetzt. Die Durchbruchspannung Uggr wird bei Zener-Dioden
als Zener-Spannung Uz bezeichnet und betrégt bei handelstblichen Dioden 3 bis 30 V. Bild 3.12
zeigt das Schaltungssymbol und die Kennlinie einer Zener-Diode.

fDll
|
: |
o - U, |
1 ! S——
o) 7 | Ur s
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I
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5 l 28U
K I AUp Alp
a Schaltsymbol b Kennlinie

Bild 3.12 Schaltsymbol (a) und Kennlinie (b) einer Zener-Diode. Uy ist die Zener-Spannung
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Die Kennlinie einer Z-Diode kann mit folgender Formel im Durchbruch-Bereich beschrieben
werden:

_UD+UZ
ngg - U
g -0 MU 3.6

~

ID

Der differentielle Widerstand im Durchbruchbereich wird mit rz bezeichnet und lasst sich wie
folgt darstellen:

dUp Ngr Ut
=——2= 3.7
dp  (Ip)

Iz

Der differentielle Widerstand hangt maRgeblich vom Emissions-Koeffizienten ngg ab. Fir Zener-
Dioden mit einer Zener-Spannung um etwa 3 V betrégt nggr etwa 10 bis 20 und fiir Zener-
Spannungen von ca. 47 V betragt ngr etwa 4 bis 8.

Bild 3.13 zeigt eine typische Schaltung zur Spannungsstabilisierung mit einer Zener-Diode. Fur
Eingangsspannungen kleiner als Uz > U, > 0 sperrt die Z-Diode und die Ausgangsspannung
ergibt sich durch die Spannungsteilung an den Widerstdnden Ry und R, .

Wenn die Z-Diode leitet, gilt U, = Uz. Ein wichtiges Mal} fur die Beschreibung einer Schaltung
zur Spannungsstabilisierung ist der Glattungsfaktor, der wie folgt definiert ist:

_ AU, _ dU, 3.8
AU,  dUy
u,l
R s

o :V + U,_/ ____________ |
/ |
U, b . |
? L l“"’ |

i R J

UZ(1+R—E} €

a Schaltung b Kennlinie

Bild 3.13 Schaltung zur Spannungsstabilisierung mit einer Z-Diode
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3.2 Bipolare Transistoren

Lernziele:

e Kennenlernen der wichtigsten Eigenschaften und Funktionen bipolarer Transistoren
e Verstehen und Arbeiten mit Kennlinien

e Einstellung des Arbeitspunktes und Kleinsignalverhalten

e Verstehen von Grenzdaten der Transistoren

e Grundschaltungen mit bipolaren Transistoren (Emitter-, Kollektor-, Basisschaltung)

3.2.1 Aufbau und Ersatzschaltbild

Bipolare Transistoren sind Halbleiterbauelemente mit 3 Anschliissen, Basis (B), Emitter (E) und
Kollektor (C). Bipolare Transistoren kann man sich leicht als zwei gegensinnig geschaltete p-n-
Dioden vorstellen, die eine gemeinsame p- oder n-Zone besitzen. Bild 3.14 zeigt das
Schaltzeichen und die Dioden-Ersatzschaltbilder von n-p-n - und p-n-p — Transistoren. Dabei ist
zu beachten, dass die Dioden-Ersatzschaltbilder nur die prinzipielle Funktion des Transistors
wiedergeben, aber eine genaue Beschreibung durch dieses Schaltbild nicht erfolgt.

E

a) npn-Transistor b) pnp-Transistor
Bild 3.14 Dioden-Ersatzschaltbilder von n-p-n- und p-n-p - Transistoren.

Bipolare Transistoren werden zum Verstarken und Schalten von Signalen eingesetzt und dabei
meist im so genannten Normalbetrieb betrieben. Dabei ist die Emitter-Diode in Flussrichtung und
die Kollektor-Diode in Sperrrichtung geschaltet. Bild 3.15 zeigt die Richtung der Strome fur den
Normalbetrieb von einem n-p-n — und einem p-n-p — Transistor.

Y/->0

fB>0 ‘:

9)1:1/390 fie<o (Dlvee=o0 (Dlvse<0 1e>0 C)lucg.:g

a npn-Transistor b pnp-Transistor

Bild 3.15 Spannungen und Strdme im Normalbetrieb.
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Bild 3.16 zeigt den Aufbau von n-p-n -, p-n-p — und integrierten Transistoren. Im Querschnitt sind
die Bereiche mit n- und p-Leitung besonders hervorgehoben; die Bereiche, die mit einem +, also
n+ oder p+ bezeichnet sind, entsprechen einer sehr hohen Dotierung, um eine hohe Leitfahigkeit
des Halbleiter-Materials in diesem Bereich zu erreichen. Der Aufbau eines bipolaren Transistors
in einem integrierten Schaltkreis erfordert zusétzliche Dotierungsschritte, um den Bereich des
bipolaren Transistors von anderen Teilen der integrierten Schaltung zu trennen. Fir diesen Zweck
sind extra p+ - Bereiche, die hier links und rechts markiert sind, angebracht und zur
Kontaktierung spezielle n+ - Bereiche hier zum Substrat speziell hervorgehoben. Die detaillierte
Funktion der einzelnen Halbleiter-Diinnbereiche und ihr Zusammenhang mit der Bauelemente-
Funktion des bipolaren Transistors wird detailliert in der VVorlesung "Halbleiter-Bauelemente™
besprochen.

Diskretes Bauelement

B E C

Al
Sio,

npn-

Transistor Si
Al
SiOo,

pnp-

Transistor — Si

Integriertes Bauelement
B E C

Bild 3.16 Schematische Ansicht des Aufbaus verschiedener bipolarer Transistoren.
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Bild 3.17 zeigt verschiedene, weit verbreitete Geh&use-Bauformen von Einzel-Transistoren.

TO-220 "
TO-218
& &
SOT-223 SOT-89 SOT-23

Bild 3.17 Bauformen diskreter Transistoren.

3.2.2  Funktionen eines Bipolartransistors
3.2.2.1 Statische Kennlinien

Das Verhalten eines Bipolartransistors l&sst sich am einfachsten anhand der Kennlinien aufzeigen.
Sie beschreiben den Zusammenhang zwischen den Strémen und den Spannungen am Transistor
fiir den Fall, dass alle GroRen statisch, d. h. nicht oder nur sehr langsam zeitverénderlich sind.
Legt man an einen Transistor entsprechend Bild 3.15a verschiedene Basis-Emitter-Spannungen
Uge an und misst jeweils den Kollektor-Strom I¢ als Funktion der Kollektor-Emitter-Spannung
Ucg, so erhdlt man ein typisches Ausgangs-Kennlinien-Feld wie es in Bild 3.18a dargestellt ist.

le
mA Uce sat
0,72
Yee
v
0,70
0,68
0,66

l 1 [l 1 | [l | -
T T T T T 1 T I L bl

T
23456789109\%

Bild 3.18a Kennlinie eines bipolaren Transistors mit Ansteuerung tber die Basis-Emitter-
Spannung Uge
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Bild 3.18b Kennlinie eines bipolaren n-p-n-Transistors mit Ansteuerung tber den Basisstrom Ig

Mit der Ausnahme eines sehr kleinen Spannungsbereiches, der Ic-Achse sind die Kennlinien nur
wenig von Uce abhéngig und der Transistor arbeitet im Normalbetrieb, d. h. die Basis-Emitter-
Diode leitet und die Basis-Kollektor-Diode sperrt. Wenn die Kollektor-Emitter-Spannung Ucg den
Wert der Basis-Emitter-Spannung Ugg unterschreitet, wird auch die Basis-Kollektor-Diode leitend
und der Transistor gerét in die Sattigung. Bei der Sattigungsspannung Ucesst knicken die
Kennlinien scharf ab und verlaufen ndherungsweise durch den Ursprung des Kennlinienfeldes.
Die Kennlinien haben ungleiche Abstande, da der Kollektorstrom exponentiell mit ( Uge / Ut)
ansteigt.

Steuert man einen Transistor jedoch Uber den Basisstrom an, ist der Kollektorstrom I
proportional dem Basisstrom und die Abstande der Kennlinien sind konstant. In Bild 3.18b ist ein
solches Kennlinienfeld dargestellt.

Im Normalbetrieb ist der Kollektorstrom I¢ im Wesentlichen nur von Uge abhéngig. Tragt man
den Kollektorstrom in Abhangigkeit von der Basis-Emitter-Spannung fur verschiedene Kollektor-
Emitter-Spannungswerte auf, so erhdlt man das Eingangs-Kennlinien-Feld, was in Bild 3.19a
gezeigt wird. Der Einfluss der Kollektor-Emitter-Spannung auf das Eingangs-Kennlinien-Feld ist
sehr gering.

Zur vollstandigen Beschreibung wird noch das in Bild 3.19b gezeigte Eingangs-Kennlinien-Feld
bendtigt, bei dem der Basis-Strom fur verschiedene, zum Normalbetrieb gehérende Werte der
Kollektor-Emitter-Spannung als Funktion der Basis-Emitter-Spannung aufgetragen ist. Auch hier
ist der Einfluss der Kollektor-Emitter-Spannung sehr gering. Vergleicht man die beiden
Kennlinien in Bild 3.19, d. h., die Ubertragungs-Kennlinie und die Eingangs-Kennlinie, so sieht
man, dass der Verlauf sehr ahnlich ist. Daraus ergibt sich, dass im Normalbetrieb der Kollektor-
Strom dem Basis-Strom naherungsweise proportional folgt. Die Proportionalitats-Konstante wird
als GroRsignal-Stromverstarkung B bezeichnet.

|3=|_C 3.9

Is
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Die mathematische Beschreibung basiert darauf, dass das Verhalten des Bipolartransistors im
Wesentlichen auf die Basis-Emitter-Diode zuriickgefuhrt werden kann. Der flr eine Diode
typische exponentielle Zusammenhang zwischen Strom und Spannung zeigt sich im
Ubertragungs- und im Eingangs-Kennlinien-Feld des Transistors als exponentielle Abhingigkeit
der Strome Ig und Ic von der Spannung Uge.

Ic § s 4
mA HA
Uce Uce
10+ 8y 251
1
1
81 ll 201+
i
6+ I 154
[
4+ 10+
24 5+
0 02 04 06 08 10 Ug 0 02 04 06 08 10 Uy
v
a ¥ b
Bild 3.19 Eingangskennlinien von bipolaren Transistoren
Damit ergibt sich folgender Zusammenhang:
UBE
0. U
lc=B-lge Y .|1+—CE 3.10
UA

Dabei gilt Formel 3.9 und Uy als Temperaturspannung von 26 mV und Is = 10™° bis 10" A als
Sattigungs-Sperrstrom des Transistors. U, ist die Early-Spannung des Transistors.

3.2.2.2 Early-Effekt

Die Abhéngigkeit der Kennlinien von Uce wird durch den Early-Effekt verursacht. Dieser Effekt
ist im rechten Term in Gleichung 3.10 empirisch beschrieben. Die Grundlage fir diese
Beschreibung ist die Beobachtung, dass sich die extrapolierten Kennlinien des Ausgangs-
Kennlinien-Feldes nédherungsweise in einem Punkt schneiden. Bild 3.20 zeigt diesen Effekt im
Ausgangs-Kennlinien-Feld. Die Konstante Ua heil3t Early-Spannung und betrégt bei n-p-n —
Transistoren etwa 30 bis 150 V und bei p-n-p — Transistoren 30 bis 75 V. Der Early-Effekt lasst
sich darauf zuruckfihren, dass die Basis-Emitter und die Basis-Kollektor-Spannung die effektive
Dicke der Basiszone im Transistor beeinflussen und damit wiederum auf den Transport-Strom Ic,
also den Kollektor-Strom, einwirken. In den meisten Féllen wird die Abhangigkeit der
Stromverstarkung von der Basis-Emitter- bzw. der Kollektor-Emitter-Spannung vernachlassigt.
Damit ist die Stromverstarkung B eine unabhangige Konstante. Um das Verhalten des Transistors
genauer zu beschreiben, muss man den Early-Effekt berlicksichtigen und damit gilt:

B:BO-[1+LLJJ£J 3.11

A

Typische Werte der Stromverstarkung, der sog. GroRsignal-Stromverstarkung B, betragen 100 bis
500.
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Bild 3.20 Early-Effekt

3.2.3  Arbeitspunkt und Kleinsignal-Verhalten
3.2.3.1 Bestimmung des Arbeitspunktes

Ein wichtiges Anwendungsgebiet von Bipolartransistoren ist die Verstarkung von Signalen im
Kleinsignal-Betrieb, d. h. mit so kleinen Eingangssignalen, dass der Transistor lediglich in einem
kleinen Bereich um den Arbeitspunkt A ausgesteuert wird. Der Arbeitspunkt A wird durch die
Spannungen Kollektor-Emitter und Basis-Emitter, sowie den Kollektor- und den Basis-Strom
charakterisiert und durch die &uRere Beschaltung des Transistors festgelegt. Jede Festlegung wird
Arbeitspunkt-Einstellung genannt. In Bild 3.21 sind eine einfache Schaltung einer Transistor-
Verstérker-Stufe mit einem Transistor und das zugehdrige Eingangs-Kennlinien-Feld schematisch
dargestellt. Fir I, = I, = 0 folgt aus dem Knotensatz folgendes Gleichungssystem:

Ic = lc (Use, Uce)
Is = Ig (Use , Uce)

_Ups -Uge 3.12

Ig =11
Ry

Ic =1y :M

R7
Das Gleichungssystem 3.12 enthélt 4 Unbekannte und ist damit Iésbar. Neben der numerischen
Losung ist auch eine graphische Lésung maéglich. Fur die graphische Losung zeichnet man in das
Eingangs-Kennlinien-Feld und in das Ausgangs-Kennlinien-Feld die entsprechenden Lastgeraden,
die aus den Gleichungen der Formel 3.12 berechnet werden kénnen, ein und ermittelt die
Schnittpunkte mit der entsprechenden Kennlinie der Transistors. Da das Eingangs-Kennlinien-
Feld wegen der geringen Abhéngigkeit von der Kollektor-Emitter-Spannung praktisch nur aus
einer Kennlinie besteht, erhdlt man nach Bild 3.21b nur einen Schnittpunkt und kann damit direkt
die Basis-Emitter-Spannung und den Basis-Strom im Arbeitspunkt ablesen. Im Ausgangs-
Kennlinien-Feld (Bild 3.22) kann man nun die Kollektor-Emitter-Spannung und den Kollektor-
Strom im Arbeitspunkt aus dem Schnittpunkt der Geraden mit der zu Ig A gehorigen Ausgangs-
Kennlinie bestimmen.
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Bild 3.21 Einstellung des Arbeitspunktes
Ic
le=1g 4
| |
| I Uce
U82

Bild 3.22 Arbeitspunkt im Ausgangskennlinienfeld

Sowohl die analytische als auch die graphische Bestimmung des Arbeitspunktes sind so genannte
analytische Verfahren, d. h., man kann damit bei bekannter Beschaltung einer Transistor-Stufe
den Arbeitspunkt ermitteln. Zum Entwurf von neuen Schaltungen werden dagegen so genannte
Synthese-Verfahren bendtigt, mit denen man dann die zu einem gewiinschten Arbeitspunkt
gehérende Beschaltung bestimmen kann. Diese Verfahren werden bei der Behandlung der
verschiedenen Grundschaltungen von Bipolartransistoren behandelt.

3.2.3.2 Kleinsignal-Parameter

Fur die Beschreibung und die Berechnung von Verstarker-Schaltungen hat sich die Nutzung von
Kleinsignal-Gleichungen und so genannten Kleinsignal-Parametern der Bipolartransistoren
bewahrt. Hierflr muss man die Kleinsignal-GroRen, d. h. die Kleinsignal-Spannungen und
Kleinsignal-Strome um den Arbeitspunkt herum definieren:

Usge =Uge—Ugea | Ie=lg—-Iga
3.13

Uce=Uce—Ucea | Ic=lc-lca
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Um den Arbeitspunkt werden die Kennlinien der Transistoren linearisiert, d. h. die nicht-linearen
Kennlinien werden im Arbeitspunkt durch ihre Tangenten ersetzt, was in der Bild 3.23 am
Beispiel der Ubertragungskennlinie dargestellt ist. Um die Linearisierung zu verstehen, kann man
als Beispiel den Basis-Strom in Form einer Taylor-Reihe entwickeln. Es ergibt sich damit:

ig = lg (Usea + Uge , Ucea+ Uce ) — lga =

ol 3.14

T ou,,

Uge + 7
A oU
Die partiellen Ableitungen im Arbeitspunkt werden dann Kleinsignalparameter genannt. Wenn
man die entsprechenden partiellen Ableitungen wie folgt benennt, erhalt man die so genannten
Kleinsignal-Gleichungen des Bipolartransistors:

] 1
lg =—Ug + S, U 3.15
BE
) 1
lc =S -Uge +— U 3.16
rCE
IB 1 IC“ IC“
Uge, a
/ Al
ch AUce
Al Ale
Ig, 4 le aT” 7777
AUge / AUgz
Uge a Use Upe a  Upte Uce A Uere

Bild 3.23 Linearisierung der Eingangs-, Ubertragungs- und Ausgangskennlinien.

In diesen beiden Gleichungen sind folgende Kleinsignal-Parameter eingefuhrt worden:
Die Steilheit S beschreibt die Anderung des Kollektor-Stromes Ic mit der Basis-Emitter-Spannung
Uge im Arbeitspunkt. Durch Differentiation der Grof3signal-Gleichung 3.10 erh&lt man:

S— S _ lc.a 3.17
OUge U;

Der Kleinsignal-Widerstand rgg beschreibt die Anderung der Basis-Emitter-Spannung Ugg mit
dem Basis-Strom Ig im Arbeitspunkt. Mit Hilfe des folgenden Zusammenhanges

OUg| _ 0Ug| ol 3.18

rBE:a|B|_ ole |, oy

A A

lasst sich der Kleinsignal-Eingangs-Widerstand wie folgt bestimmen:
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3.19

g = =
BE =g

Der Kleinsignal-Ausgangswiderstand rce beschreibt die Anderung der Kollektor-Emitter-
Spannung mit dem Kollektor-Strom I¢ im Arbeitspunkt. Er kann durch Differentiation der
Gleichung 3.10 bestimmt werden.

aUCE| :UA"_UCE,A~ Ua 3.20

.- = I~
CE
0 IC ‘A IC,A IC,A

In der Praxis arbeitet man mit der in der Formel 3.20 angegebenen Naherung. )
Die Ruckwarts-Steilheit S; beschreibt die Anderung des Basis-Stromes Ig durch eine Anderung
der Kollektor-Emitter-Spannung Uce .

s =91 g 3.21

" OUg

Bild 3.24 zeigt die Mdglichkeit auf, wie man die Kleinsignal-Parameter aus den Kennlinien-
Feldern bestimmt. Dieses Verfahren wird aber in der Praxis sehr selten benutzt aufgrund der
begrenzten Ablesegenauigkeit aus den Kennlinien-Feldern.

|
Ucg = const le=1o(Ugg)
IC, fin _ i P IC, iin
Ic I¢. tin
Ie.a /
Uge
L
, -
Uge, 4 Uge

Bild 3.24 Bestimmung der Kleinsignalparameter aus den Kennlinien.

3.2.3.3 Wechselstrom-Kleinsignal-Ersatzschaltbild

Um das Kleinsignalverhalten von Transistorschaltungen im Bereich niedriger Frequenzen (0 bis
10 kHz) berechnen zu kénnen, bendtigt man das Kleinsignal-Ersatzschaltbild, was wir fiir diesen
niedrigen Frequenzbereich auch als Wechselstrom - Ersatzschaltbild bezeichnen. Aus den
Gleichungen 3.15 und 3.16 erhalt man unter Vernachl&ssigung der Rickwirkung (S; = 0) das in
Bild 3.25 gezeichnete Kleinsignal-Ersatzschaltbild des Bipolartransistors.

g ic
<0
Ugg s BE' | SUBE¢ rce lUCE
O- O

Bild 3.25 Kleinsignal-Ersatzschaltbild eines n-p-n-Transistors
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Die Gleichungen 3.15 und 3.16 kdnnen auch in Matrizen-Form geschrieben werden :

ig _ é S, ) Uge
ic S é Uce

3.22

Diese Schreibweise entspricht der Leitwert-Darstellung eines Vierpols. Damit Iasst sich die

Leitwert-Matrix Y, bestimmen:

|:|Bj| — Y |:U BEi| Y1l,e YlZ,e |:uBEi|
iC ) uCE Y21,e Y22,e uCE
Die hier benutzten Indizes ,e’ deuten auf die Emitter-Schaltung hin. Die Matrizen-Darstellung
kann natiirlich fur jede andere Grundschaltung ebenfalls aufgeschrieben werden. Weit verbreitet
ist auch die so genannte Darstellung mit Strom-Aussteuerung (H-Matrix: Hybrid-Matrix, Bild

3.26). Die Darstellung mittels h-Parameter ist weit verbreitet, da sie auch in Datenbl&ttern zur
Charakterisierung der Kleinsignal-Parameter benutzt wird.

Uge = h11 g+ h12 “Uce

e h1oUce ()

0, ®

3.23

Bild 3.26 Ersatzschaltbild mit h-Parametern.

Aus der Analogie zu den Gleichungen 3.15 und 3.16 folgt die Umrechnung zwischen den
Kleinsignal-Parametern, den h-Parametern und den y-Parametern wie folgt:

1
e = hll,e = Y
11,e

Y21,e
IB th-e Yll,e
§ = lae _y
hllye 21e
Sp=- :12,e =Yie
1le
hll,e 1

Mce
h11,e ' hzz,e

- hlz,e 'h21.e Y22,e

3.24
ic
+«——O
. u
@ h21|B h22 cE
O
3.25
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Wie bereits erwéhnt, gilt das Kleinsignal-Ersatzschaltbild nur fur kleine Aussteuerungen um den
Arbeitspunkt A. Als Mal fur die Grenze der Anwendbarkeit oder der Aussteuerbarkeit eines
Verstarkers kann man das Amplituden-Verhéltnis aus der Amplitude der 1. Oberwelle zur
Amplitude der Grundwelle wéhlen. Wenn dieses Verhéltnis kleiner als 1 % ist, kann man das
Kleinsignal-Ersatzschaltbild anwenden.

3.2.3.4 Grenzdaten und zuverlassiger Arbeitsbereich

Bei einem Bipolartransistor werden verschiedene Grenzdaten angegeben, die nicht tberschritten
werden dirfen. Sie gliedern sich in Grenzspannungen, Grenzstrome und die maximale
Verlustleistung. Die Durchbruchspannungen (breakdown voltages) entsprechen den Durchbruch-
spannungen der einzelnen Diodenzweige im Transistor im Sperrgebiet. Sie werden durch den
Zusatz ,BR’ bezeichnet. Der Index ,O’ gibt an, dass der 3. Anschluss offen (open) ist. Somit
ergibt die Emitter-Basis-Durchbruch-Spannung Ugrjego die Durchbruchspannung der Emitter-
Diode im Sperrbetrieb an. Fir fast alle Transistoren gilt Ugryeso = 5 bis 7 V. Damit ist die
Uer)eso die kleinste Durchbruchspannung. Da Ug < 0 in der Praxis selten vorkommt, ist diese
Durchbruch-Spannung von geringer Bedeutung. Die Kollektor-Basis-Durchbruch-Spannung
Uer)ceo bricht die Kollektor-Diode im Sperrbetrieb durch. Da im Normalbetrieb die Kollektor-
Diode gesperrt ist, ist durch Ugryceo eine fir die Praxis sehr wichtige Obergrenze gegeben. Sie
betragt bei Niederspannungs-Transistoren etwa 20 bis 80 V, bei Hochspannungs-Transistoren
erreicht sie Werte bis zu 1000 V und hoher. Die maximale Kollektor-Emitter-Spannung ist fir die
Praxis sehr wichtig. Sie wird mit Ugr)ceo bezeichnet. Die maximalen Dauerstrome werden in den
Datenblattern mit dem Index ,max bezeichnet. Die maximalen Spitzenwerte der Dauerstréme fiir
den gepulsten Betrieb sind etwa 2-mal groRer als die maximalen Dauerstréme. Eine besonders
wichtige GrenzgroRe ist die maximale Verlustleistung. Die Verlustleistung ist die im Transistor in
Warme umgesetzte Leistung :

R/ =Ucg ' Ic +Uge - Ig ®Ucg " Ic 3.26

Die maximale Verlustleistung fuhrt zu einer Erwarmung der Sperrschicht der Kollektor-Diode.
Diese Warme kann nur tiber das Temperatur-Gefélle auf das Gehause an die Umgebung abgefiihrt
werden. Die Temperatur der Sperrschicht in einem auf Silizium basierenden Transistor darf

175 °C nicht Uberschreiten. In der Praxis wird mit einem Sicherheitswert von 150 °C gerechnet.
In den Datenblattern wird die maximale Verlustleistung je nach Transistor- und Gehause-Typ
angegeben. Bei Kleinleistungs-Transistoren wird sie ohne Kiihlkérper angegeben als Py flir eine
Umgebungs-Temperatur von 25 °C. Fir Leistungs-Transistoren wird die maximale
Verlustleistung flr eine bestimmte Temperatur des Gehauses angegeben — gleichzeitig mit dem
Warme-Widerstand des konkreten Transistor-Typs.

Aus den Grenzdaten erhalt man im Ausgangs-Kennlinien-Feld des Transistors den zuldssigen
Betriebsbereich (Safe Operating Area : SOA). Der SOA-Bereich wird durch den maximalen
Kollektor-Strom Ic max, die Kollektor-/Emitter-Durchbruch-Spannung Ugr)ceo, die maximale
Verlustleistung Py begrenzt. Bild 3.27 zeigt den SOA-Bereich. Die Kenntnis des SOA-Bereiches
ist wichtig fur die richtige Dimensionierung von Verstarkerstufen, insbesondere von Leistungs-
Verstérkerstufen.

Entsprechend Formel 3.26 betrégt im statischen Betrieb die Verlustleistung Py = Ucge * Ic. Damit
errechnet sich die Sperrschicht-Temperatur des Transistors wie folgt :

T,=T,+R - Rth,JA 3.27
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Bild 3.27 Zulassiger Betriebsbereich (safe operation area — SOA), (a) linear, (b) doppelt
logarithmisch.

Dabei sind T die Umgebungstemperatur, Py die Verlustleistung und Ry, ;4 der Warmewiderstand
des Transistors zwischen der Sperrschicht und Umgebung. Der Warmewiderstand ist definiert als

Ri» = AT / P und hat die Einheit {%} . Damit lasst sich die zuldssige Verlustleistung im statischen

Betrieb wie folgt berechnen:

T, g =T

p _ J,grenz Amax
V max,A

3.28

Rth JJA

Mit Hilfe der Formel 3.28 ist somit je nach Umgebungstemperatur und je nach dem
entsprechenden Warmewiderstand der Kombination Transistor mit Kithlung die maximale
Verlustleistung festgelegt.

3.2.4  Grundschaltungen

Bipolartransistoren kdénnen in 3 Grundschaltungen betrieben werden: der Emitter-Schaltung, der
Kollektor-Schaltung und der Basis-Schaltung. Die Bezeichnung erfolgt jeweils entsprechend dem
Anschluss des Transistors, der als gemeinsamer Bezugsknoten fiir den Eingang und den Ausgang
der Schaltung dient. Bild 3.28 zeigt die verschiedenen Grundschaltungen.

In der Praxis lasst sich kein einfacher Zusammenhang entsprechend der eben genannten
Definition erfiillen, so dass man ein schwéacheres Kriterium anwenden muss: Die Bezeichnung der
Schaltung erfolgt entsprechend dem Anschluss des Transistors, der weder als Eingang noch als
Ausgang der Schaltung dient. Auch in diesem Kapitel werden wir nur mit n-p-n — Transistoren
arbeiten; sie kdnnen gegen p-n-p — Transistoren ausgetauscht werden, wenn man die Polaritét der
Versorgungs-Spannungen und die Polaritéat der Elektrolyt-Kondensatoren und Dioden
entsprechend umtauscht.
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Bild 3.28 Grundschaltungen eines Bipolartransistors.

3.2.4.1 Emitter-Schaltung

Die einfachste Emitter-Schaltung ist in Bild 3.29a dargestellt. Sie besteht aus dem Transistor, dem
Kollektor-Widerstand Rc, der Signalspannungs-Quelle Ug, der Versorgungsspannung U, mit dem
Innenwiderstand der Eingangsspannungsquelle Ry. Die Ausgangsspannung wird mit U,
bezeichnet. Bild 3.29b zeigt das einfache Ersatzschaltbild fur den Normalbetrieb in der Emitter-
Schaltung. Um einfache Zahlenbeispiele rechnen zu kénnen, soll gelten: R¢c = Ry = 1 kQ;
Up=5V.

Ub
R C
Ia
R, U,
lUg I
a b

Bild 3.29 Emitterschaltung mit (a) Schalbild und (b) GrofRsignal-Ersatzschaltbild.

Die Ubertragungs-Kennlinie ist in Bild 3.30 dargestellt. In Bild 3.30 sind 2 Bereiche gezeigt — der
Bereich des Normalbetriebes und der Bereich des Sattigungsbetriebes. Der Transistor erreicht die
Grenze zum Sattigungsbereich, wenn Ucg die Sattigungsspannung Uce s erreicht.

Normalbetrieb

Das Ersatzschaltbild fir den Normalbetrieb ist in Bild 3.29b dargestellt. Wenn man den Early-
Effekt vernachlassigt, gilt:

UBE

|C=B.|B=B.|S.9UT 3.29
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Ual . e )
v Normalbetrieb Sattigungsbetrieb
5
4-.—
3-_
u ;
2+ g
ff’lﬁfﬂ T; R
e U, | '8"g
T U=y, == !
I i : ] ; : F : & -
1 2 U,
Vv
Bild 3.30 Ubertragungskennlinie der Emitterschaltung
Damit erh&lt man fiir die Spannungen:
Ua:UCE:Ub_'_(Ia_IC)'RC:(Ub_IC'RCXa:O 3.30
Ic R,
U,=Ug=U,-I3-R,=U, - 5 ~U, 3.31

Als Arbeitspunkt wird ein Punkt in der Mitte des abfallenden Bereiches der Ubertragungs-

kennlinie gewéhlt. Damit wird die Aussteuerbarkeit maximal.

Kleinsignalverhalten der Emitter-Schaltung

Zur Verdeutlichung des Zusammenhanges zwischen den nichtlinearen Kennlinien und dem
Kleinsignalersatzschaltbild wird das Kleinsignalverhalten einmal aus den Kennlinien abgeleitet
und anschlieBend aus dem Kleinsignalersatzschaltbild berechnet. Die Kleinsignaldarstellung fur
den einzelnen Transistor wurde in den Formeln 3.13 und 3.14 eingefihrt. Fir die Beschreibung
der Schaltungen bendétigen wir noch folgende zusatzliche Parameter.

U, Al
v
0.5 1.0
5 0 : > :
Yo
4/ - 20 v
3 _40+
2 _601
1] ~80+
- 1004+

Bild 3.31 Ubertragungskennlinie (links) und Verstarkung (rechts) der Emitterschaltung.
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Die Kleinsignal-Spannungsverstarkung A entspricht der Steigung der Ubertragungskennlinie,
siehe Bild 3.31. Durch Differentiation von Formel 3.30 erhalt man:

A

_ua| __dic| o __leaRe_ oo
= = ‘Rg=-—b = =-5. 3.32
aUe‘A 6UBE‘A ¢ T ¢

Der Kleinsignal-Eingangswiderstand re ergibt sich aus der Eingangskennlinie:

ou
¢

_6UBE
i

e

A= Tse 3.33

e 1A

Der Kleinsignal-Ausgangswiderstand r, und der differentielle Kollektor-Emitter-Widerstand rce
sind:

ou
= Rc fee = aiCE

A Cla

- 3.34

Durch Einsetzen des Ersatzschaltbildes des Transistors nach Bild 3.25 erh&lt man das Klein-
signal-Ersatzschaltbild der Emitterschaltung entsprechend Bild 3.32. Aus dem Kleinsignal-
Ersatzschaltbild lassen sich ohne Kennlinien die Kleinsignalparameter berechnen. Man erhélt die
gleichen Parameter wie aus den Kennlinienfeldern, wenn man den Early-Effekt vernachlassigt.
Mit der Verstarkung A, den Eingangs- und Ausgangswiderstdanden r. und r, lasst sich eine
Emitterschaltung vollstandig beschreiben. Wenn man einen Lastwiderstand R, anschliel3t, darf der
Arbeitspunkt nicht verschoben werden, d.h. es darf nur ein vernachlassigbarer Gleichstrom tber
R flielzen.

Bild 3.32 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Emitterschaltung.
Aus Bild 3.32 ergeben sich somit folgende Parameter der Emitterschaltung:

fee>>Re

A="2 —S(Refre) ~ -—SR 3.35
Ue i o
ue
r = I e 3.36
fee>>Re
= U_a =R; ” fee ~ Re 3.37
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Die Temperaturabhdngigkeit des Arbeitspunktes ergibt sich aus der Tatsache, dass die Basis-
Emitter-Spannung Uge bei konstantem Kollektorstrom Ic mit 2 mV/K abnimmt. Man muss also
die Eingangsspannung um 2 mV/K verringern, damit der Kollektorstrom konstant bleibt. Halt
man hingegen die Eingangsspannung konstant, wirkt sich eine Temperaturerhdhung wie eine
Zunahme der Eingangsspannung aus. Somit kann man die Temperaturdrift wie folgt berechnen:

du,| au,
dT |, ou,

du mV
e ~xA-2— 3.38
A dT K

Bei einer Verstarkung von z.B. A=-100 ergibt sich eine Temperaturdrift von -200 mV/K. Mit der
Temperaturdrift verschieben sich A, re, ro. Um einen stabilen Betrieb der Emitter-Schaltung zu
ermoglichen, sind entsprechende Malinahmen erforderlich. Eine besonders effektive Methode
stellt die Gegenkopplung dar.

Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung
Die Temperaturdrift und die Nichtlinearitaten der Emitterschaltung kann durch eine Stromgegen-

kopplung verringert werden. Entsprechend Bild 3.33 wird ein Emitterwiderstand Rg eingebaut.
Rechts daneben ist das Grol3signal-Ersatzschaltbild dargestellt.

U, Up
Rc Ac
”a
a0
[ R r-
R I I g lo /s Y/c
g | L7 | —:—I > >
— U U
A a Uge Blg | |°°
|
—_ U

e |
O T A L N S
S| i
a) b)
Bild 3.33 a) Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung, b) GroRsignal-Ersatzschaltbild

Man erhalt folgende Spannungen:

1,=0
Ua:Ub+(|a_|C)RC = Ub_lcRc 3.39
Ue=UBE+UE=UBE+(IC+IB)REzUBE—l—ICRE 3.40
Ue:Ug—lBRgzUg 341

Fur eine Stromverstarkung B >> 1, kann der Basisstrom in Gleichung 3.40 gegenuber dem
Kollektorstrom vernachlassigt werden. Weiterhin soll der Spannungsabfall an Rq vernachlassigbar
sein. Die Stromgegenkopplung zeigt sich dadurch, dass die Basis-Emitter-Spannung um den
Betrag AUge = 4lc -Re gegeniber der nicht gegengekoppelten Emitterschaltung verringert wird.
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Kleinsignalverhalten der Emitter-Schaltung mit Stromgegenkopplung

Die Spannungsverstarkung A berechnet sich aus dem Kleinsignal-Ersatzschaltbild Bild 3.34 mit
Hilfe des Knotensatzes:

u,—u u,—Ug Ug

e E 4 SUp +-2 —E="F 3.42
rBE rCE RE
u,—u. u, .
SUge + 2—FE+—2 =i, 3.43
rCE RC

Mit ug. =u, —u; erhdlt man:

SRC (1 - RE j rceﬂ»Rf Re SR Sl R
A=s = - ; RﬂrCE R o _1+s§a ~ —R—° 3.44
® =0 1+ RE(S(1++CJ+]+C g .
CE I’-CE r-CE
A, / Iy
— 11— > —
!
UBEl "se Suge Fce |
Uy u, |
Re I:IRL

| .
I “lj 1
|

Bild 3.34 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung.

Damit hangt fir S - R >>1 die Verstarkung nur noch von Rc und Re ab. Falls ein Lastwiderstand

RL angeschlossen ist, kann man die zugehorige Verstarkung einfach mittels Substitution den
Widerstandes R¢ durch die Parallelschaltung von Rc und R, ersetzt.

Fur den Eingangswiderstand erhalt man fiir i; = 0

rce >R, Re

1+ B +R p>>1
re =— = Tge t ( ﬂ) <E < Re ~ e + ARe 3.45
I, | ree + R +R¢

Die Abhédngigkeit vom Lastwiderstand ist sehr gering und kann durch die Parallelschaltung von
Rc und R beruicksichtigt werden.

Der Ausgangswiderstand wird auch durch den Innenwiderstand der Quelle Rq beeinflusst. Deshalb
betrachten wir hier nur Grenzfélle.

Der Kurzschlussausgangswiderstand gilt fir einen Kurzschluss am Eingang, d.h. ue=0 bzw.
Ry = 0 und ergibt sich entsprechend folgender Formel
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r
ﬂ + -BE Tee>>Tge

u r £>>1 +r. Ice>>Re
= = Rt |5 R e LT R 3.46
la u,=0 1+ -BE et lee
E
Der Leerlaufausgangswiderstand ergibt sich mit i, = 0 bzw. Ry —o
u Iee>>Re
FaL :I_a = RC”(RE + rCE) ~ Re 3.47
a j,=0

Auch hier ist der Einfluss von Rq sehr gering.

Zusammenfassend erhédlt man mit  r. >>R.,R;; f>>1 R, —> o folgende Gleichungen der
Parameter der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung:

SRg>>1
Al o _ SR T R 3.48
u,| T 1SR R,
u
= i—e ~ Ige +IBRE = rBE(l+ SRE) 3.49
u
=Y <R 3.50

Der Vergleich zu der Emitterschaltung ohne Stromgegenkopplung zeigt, dass die Verstarkung um
den Faktor ( 1+ S-Rc) kleiner wird und der Eingangswiderstand um den gleichen Faktor
zunimmt. Die Temperaturdrift verringert sich ebenfalls um den gleichen Faktor; Werte von
einigen mV/K sind ublich.

Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung

Bild 3.35 zeigt eine Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung. Uber die Widerstande R
und R; wird ein Teil der Ausgangsspannung auf die Basis des Transistors zuriickgekoppelt. Aus
Bild 3.34 ergibt sich mit dem Knotensatz

U, -U, U,-U, |
e —+ a =| :—C
R, R, S 3.51

+] = Ua _UBE
R ¢ R,

+ |C 3.52

Fir 1, = 0 ergibt sich:

_ Usz_ ICRCR2+UBERC

Ua
R, +R.

3.53

IR R R
U, = CBl+UBE[1+R_lj_UaR_l 3.54
2 2
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Uy
Ae

R, /

-4 O
/ A, ‘ 7y ]
— > 14 s Ie |
|

UBEl Blg } Yo

|
|

a) b)
Bild 3.35 Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung mit GroRsignal-Ersatzschaltbild

/ Ry

Bild 3.36 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung.

Lost man Formel 3.53 nach Ic auf und setzt in Formel 3.54 ein folgt fir B >> 1 und B-Rc >> Ry:

U, ~ 2R [ Rely Ry 3.55
BR, R, R,

Die Spannungsgegenkopplung bewirkt, dass die Verstarkung im Wesentlichen nur noch von R;
und R, abhangt.

Kleinsignalverhalten der Emitter-Schaltung mit Spannungsgegenkopplung

Die Spannungsverstarkung A lasst sich fur den Geltungsbereich der Formel 3.55 aus dem

Kleinsignalersatzschaltbild nach Bild 3.36 herleiten.
Aus dem Knotensatz folgt:

Ue —Uge +ua_uBE — Uge 3.56
R, R, I'ee
u,—-u u u .
SUge + ==+ S+ =1, 3.57
R, e Re

Mit R{ =R |ree gilt:
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A U | _ —SR, +1 N
u,|
F0 14 RI{S[1+1)+ 1, j+ Rf (1+ le
ﬂ RC RC r-BE
reg >>Re rge >>R;
ﬂ>;1 _ SR2 +1 Rl,R;>>1/S _ R2 SR¢ >>1;—R2/F21 _&
+R R 3.58
1+SR1+R1+R2(1+R1J R1+RISR2 L
¢ Re Mge c

Fir den Leerlaufeingangswiderstand gilt mit R, = Rg |rec :

ZR + rBE(Ré+R2)
're +(1+ B)RL +R,

e li,=0

ree>>Re

ﬂ;>1 Rl + rBE (RC + RZ)

r-BE + mC + RZ

PRc>>Tge Ry
~ R, + é(1+ &J

C

SRc>>R, I R 1 SR;>>1

~ R +§ ~ R 3.59
Den Kurzschlusseingangswiderstand erhalt man durch R =R¢c =0

u

e

I =Ry +rge ” R, 3.60

u,=0

re,K

e

Der Kurzschlussausgangswiderstand ergibt sich mit R, = RC||rcE

roo— Ua _ pr|l fee (Rl + Rz)"' RR,
aK . C
la 4,=0 fee + R1(1+ ﬂ)
fee>>Re
ﬁ:l R || rBE (Rl + R2)+ R1R2
¢ rBE + ﬂRl
PRy>>Tge 1 R R
= R 1+ —2 |+ 2
c||[s£+RJ+ﬂ] 3.61

Mit R, — o ergibt sich der Leerlaufausgangswiderstand:

fee>>Re

e +R,

, p>>1 1 R
- Rt RC||(§+?2J 362
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Zusammenfassend ergeben sich folgende Parameter flr die Emitterschaltung mit
Spannungsgegenkopplung:

Ao u_a o R2 SRC>>ZI:R2 /Ry _&
o  R4+atRe R 3.63
SR
u
re = I_e ~ R 3.64
r, :& ~ RC” L 1+& +& 3.65
I, S R ) B

Arbeitspunkteinstellung bei Wechselspannungskopplung

Bei Wechselspannungskopplung werden der Eingang und der Ausgang entsprechend mit der
Signalquelle bzw. Last Uber einen Koppelkondensator verbunden (siehe Bild 3.37). Damit kann
man die Gleichspannungen bzw. Gleichstrome zur Arbeitspunkteinstellung unabhéngig von den
angeschlossenen Signalquellen und der Last einstellen. Weiterhin kann man damit bei
mehrstufigen Verstarkern die Arbeitspunkte fir jede Stufe unabhdngig voneinander einstellen. Es
ist dabei zu beachten, dass jeder Koppelkondensator einen Hochpass bildet. Die Dimensionierung
der Kondensatoren muss so erfolgen, dass die kleinste zu Ubertragende Frequenz noch ubertragen
wird.

Es bestehen zwei Moglichkeiten, den Arbeitspunkt einzustellen. Entsprechend Bild 3.37a wird die
Basis-Emitterspannung Gber den Spannungsteiler R; und R; eingestellt. Dabei wird der Querstrom
durch den Spannungsteiler wesentlich groRer als der Basisstrom eingestellt.

Eine weitere Mdglichkeit der Arbeitspunkteinstellung besteht in der Stromeinstellung (siehe Bild
3.37b) Uber den Widerstand R;, der den Basisstrom bestimmt. Die Temperaturdrift der Schaltung
im Falle der Stromeinstellung ist grofer als bei Spannungseinstellung. Deshalb wird in der Praxis
die Spannungseinstellung bevorzugt.

Wir haben gezeigt, dass die Temperaturdrift proportional zur Verstarkung der Emitterschaltung
ist. Damit kann man die Temperaturdrift durch Reduzierung der Verstarkung verkleinern. Da die
Temperaturdrift sehr langsam verlauft, kann man die Gleichspannungsverstarkung reduzieren und
die Wechselspannungsverstarkung unverandert lassen. Dazu wird nach Bild 3.38 ein Kondensator
uber den Emitterwiderstand Re geschaltet, der mit zunehmender Frequenz die Gegenkopplung
aufhebt.

D

(e,

l U, o—
1@91 1 jla

a) b)
Bild 3.37 Arbeitspunkteinstellung bei Wechselspannungskopplung.
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Ce
t oy 171
a) b)
Bild 3.38 Arbeitspunkteinstellung bei Wechselspannungskopplung mit Spannungseinstellung
(@) und direkter Kopplung (b).

Aus Formel 3.48 folgt, dass man Rg mdoglichst groR machen sollte, damit die
Gleichspannungsverstarkung gering ist und damit eine geringe Temperaturdrift zu erhalten. In der
Praxis werden Werte von Rc/Rg ~ 1...10 gewdhlt.
Der Frequenzgang der Gegenkopplung kann dann durch Einsetzen der Parallelschaltung
1
27R.C,
Damit ist fur Frequenzen f<fg die Gegenkopplung voll wirksam und fur f>>fg ist die
Gegenkopplung unwirksam.

RE|| (ij berechnet werden. Die Knickfrequenz dieses Hochpasses betrégt f. =
w-C

3.2.4.2 Kaollektor-Schaltung

Die Kollektor-Schaltung ist in Bild 3.39 dargestellt. Sie besteht aus einem Transistor, einem
Emitterwiderstand Rg, der Versorgungsspannung Uy, und der Signalspannungsquelle Ug mit dem
Innenwiderstand Ry. Zur einfachen Beschreibung von Beispielen benutzen wir U, =5V,

Re = Rg = 1 kQ.

Das Ubertragungsverhalten berechnen wir mit dem vereinfachten Ersatzschaltbild nach Bild 3.39.
Der Kollektorstrom ist gegeben mit

UBE

lc=B-1,=B-1,e"" 3.66

Aus dem Knotensatz folgt

1,=0

Ua:(IC+IB+Ia)REz(IC+Ia)RE = IcRe 3.67

U,=U, +U,, 3.68
IR

U,=U,—1,R, =U,—-<% ~U_ 3.69

Dabei wurde angenommen, dass die Spannungsverstarkung B grof3 und R hinreichend klein ist,
damit der Spannungsabfall an Ry vernachlassigt werden kann. In Formel 3.67 wird der Basisstrom
vernachlassigt.

Institut fr Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 52

! Ub t Ub
- A, s .
—{1 I >

Hg
=
[ S

ol L Olu i,

A S W

a) b)
Bild 3.39 Kollektorschaltung mit (a) Schaltbild und (b) Grof3signal-Ersatzschaltbild.

Aus Gleichung 3.68 erhélt man unter der Annahme von Ugg ~ 0.7 V

Uu,=U, -0,V 3.70
Damit folgt die Ausgangsspannung der Eingangsspannung mit einer Verschiebung von Ugg.
Deshalb wird die Kollektorschaltung oft als Emitterfolger bezeichnet.

Kleinsignalverhalten der Kollektorschaltung

Wie im vorigen Abschnitt soll die Schaltung nur durch ein kleines Signal um den Arbeitspunkt A

ausgesteuert werden. Dabei entspricht die Kleinsignalverstarkung der Steigung der
Ubertragungskennlinie. Durch Differentiation von Gleichung 3.70 erh&lt man

_aUa

A=
au,

~ 1 3.71

A

Mit dem Kleinsignalersatzschaltbild nach Bild 3.40 und dem Knotensatz erhélt man

+ SUge :(Ri+ri]ua 3.72
E CE

Nach Auflésung mit uge = Ue — Ug folgt

(1+ 1)SR’E
_ B

l2=0 [1+ 1JSR,E +1
B

fee>>Re

p>>1 SRg>>1

- _SRe U7 3.73
SR; +1

u
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O e
1 1 7

Bild 3.40 Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung.

Der Kleinsignal-Eingangswiderstand betragt

e >>Re
u £>>1 SRg>>1

o= = = Iy +(1+ﬂ)Ré ~ Y +ﬂRE ~ ﬂRE 3.74

1 |
e li,=0

Der Einfluss des Lastwiderstandes R; kann durch Einsetzen der Parallelschaltung von Rg und R

erfolgen.
Fur den Kleinsignal-Ausgangswiderstand ergibt sich

rCE>>RE
om0 (Bl 375
I, 1+p p S

Er hangt vom Innenwiderstand des Signalgenerators ab. Man kann drei Bereiche unterscheiden:

1 " Y]
g fur Rg < rBE :g
R )
r, ~ 7g fir rge <Ry < MRe 3.76
Re fir Ry > /ARe

Im Bereich von rge < Ry < ARe erfolgt eine Transformation des Innenwiderstandes aus ra = Ry/p.
Deshalb bezeichnet man die Kollektorschaltung hdufig als Impedanzwandler. Damit kann man
eine Signalquelle mit einer nachfolgenden Kollektorschaltung auch in Form einer dquivalenten
Signalquelle beschreiben, wie es in Bild 3.41 dargestellt ist.

Zusammenfassend erhalt man fur eine Kollektorschaltung fir rce >>Rg, f>>1 und R =
folgende Zusammenhange:

SRg>>1
aclal o SRe T 3.77
Ug | g 1+ SR,
u SRE>>1
r.= I_e ~ e tRe 2 R 3.78
e li,=0
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3.79

a Schaltung mit Signalquelle b Aquivalente Signalquelle

Bild 3.41 Kollektorschaltung als Impedanzwandler.

Da die Differenz zwischen der Ausgangs- und Eingangsspannung gerade Ugg ist, betrégt die
Temperaturdrift der Ausgangsspannung 2 mV/K.

Arbeitspunkteinstellung

Die Einstellung eines stabilen Arbeitspunktes ist bei der Kollektorschaltung einfacher als bei der
Emitterschaltung, da die Ubertragungskennlinie iiber einen groRen Bereich linear ist. Damit haben
kleine Abweichungen praktische keine Auswirkungen auf das Kleinsignalverhalten. Man
unterscheidet zwischen einer Wechselspannungskopplung und einer Gleichspannungskopplung.
Bei der Wechselspannungskopplung werden die Signalquelle und Last Uiber Koppelkondensatoren
angeschlossen. Somit kann man den Gleichstromarbeitspunkt unabhdngig von den
Gleichspannungen der Signalquelle und der Last wéhlen. Nach Bild 3.42a wird die erforderliche
Basisspannung durch den Spannungsteiler Ry und R; eingestellt. Dabei wird der Querstrom durch
die beiden Widerstdnde wesentlich groRer als der Basisstrom gewahlt. Somit ergibt sich die
erforderliche Spannung zu

UB,A = (IC,A + IB,A)RE +UBE,A ~ IC,ARE +0,7V 3.80

In integrierten Schaltungen wird haufig eine Gleichspannungskopplung am Eingang verwendet.
Dadurch entfallen die Widerstande R; und R, sowie der Koppelkondensator (siehe Bild 3.42b).

Ry
o—| C, o8
Ce = =
C, i : ' |
I—o I)—Co—o I)—Co—o
HQ HE R E fK
s
a) b)

Bild 3.42 Arbeitspunkteinstellung der Kollektorschaltung.
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In diesem Fall wird die Basisspannung durch die Ausgangsgleichspannung der vorangegangenen
Stufe bestimmt.

Die Koppelkondensatoren beeinflussen den Frequenzgang der Schaltung in vergleichbarer Weise
wie im Fall der Emitterschaltung. Deshalb sind die Uberlegungen aus Kapitel 3.2.4.1 gltig.

3.2.4.3 Basis-Schaltung

Bild 3.43a zeigt eine einfach aufgebaute Basisschaltung. Der Widerstand Rgy dient der
Begrenzung des Basisstromes bei Ubersteuerung. Im Normalbetrieb hat er faktisch keinen
Einfluss. Damit die Kennlinien nicht vom Innenwiderstand Ry der Signalquelle abhangen, wurde
eine Signalspannungsquelle ohne Innenwiderstand (ideale Spannungsquelle) ausgewahlt. Bild
3.43b zeigt das GroRsignal-Ersatzschaltbild fir den Normalbetrieb. Mit dem vereinfachten
Transistormodell ergibt sich:

UBE

lc=B-1,=B-1,-e"r 3.81

Uy
.. 1R
Bl c
OEEEE
- |
j"B
K— Y
4_..._._
Uel Uge Rgy lUB
' 1
a) b)
Bild 3.43 a) Basisschaltung, b) Grolsignalersatzschaltbild
Aus Bild 3.43b folgt damit
1,=0
Ua:Ub+(|a_|C)RC = U, - IcRe 3.82
Uez_UBE_IBRBV=_UBE_%z_UBE 3.83

Fur B >> 1 und kleine Rgy kann man den Spannungsabfall an Rgy vernachlassigen.

Kleinsignalverhalten der Basisschaltung

Die Berechnung der Kleinsignalparameter soll anhand einer komplett aufgebauten Basisschaltung
nach Bild 3.44 mit Hilfe des Kleinsignalersatzschaltbildes nach Bild 3.45 erfolgen.

Aus dem Knotensatz ergibt sich:

€ +Sug. =0 3.84
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Bild 3.44 Komplett aufgebaute Basisschaltung fur Wechselspannungskopplung mit
Arbeitspunkteinstellung

Rv1 |::| Ry

Bild 3.45 Kleinsignalersatzschaltbild der Basisschaltung nach Bild 3.45.

Mit der folgenden Spannungsteilung ergibt sich

B

U, , mit Rgy = Ry4|IR
foe + Ray e BV v1|| \V 2 3.85

Ugg = —

Die Spannungsverstarkung A betrégt somit

U, p 1
A=—= = ( R + (Rc || fee )
Ueli o lge + Ry Tce
Ieg >>Re
Pree >>rge +R rge >R
CE :E BV mc BE - BV SR 386

c
l'ee + Rpy

Die Verstarkung wird maximal bei Rgy = 0. Dies wird erreicht, durch das Hinzufiigen des in Bild
3.44 gestrichelt eingezeichneten Kondensators Cg. Dadurch wird fiir Wechselspannungen die
Parallelschaltung aus Ry und Ry, quasi "kurzgeschlossen™.
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Der Kleinsignal-Eingangswiderstand der Schaltung betrégt

u e + R
re — _e — RE ( BE BV) RC + rCE
le [i,-0 B
rCE>>RC 1 R rBE>>RBV 1 RE%oo 1 387
~ Re||g+—2" ~ Re|lg = ¢
S p S S
Der Kleinsignal-Ausgangswiderstand betragt
ua I‘CE+I‘e>>RC
I’a =— = RC || rCE + I’e ~ RC 3.88

la

Zusammenfassend ergeben sich mit rce >> Re, Brce >> rge + Rey, B >> 1 folgende Gleichungen
fiir die Basisschaltung:

g >>Rpy
A:u_a ~ & ~ SR 3.89
©
Ue i,=0 Fee + Ray
R Ige >>Rpy Rg =00

fole o RE||(%+%j S Rl 7L 3.90

le

u
ra = -_a ~ RC 3.91

Ein Vergleich mit den Gleichungen fir die Emitterschaltung zeigt, dass das Kleinsignalverhalten
der Basis- und Emitterschaltungen sehr &hnlich ist. In beiden Schaltungen steuert der
Signalgenerator die Basis-Emitterdiode und der Ausgang ist am Kollektor angeschlossen. Der
einzige Unterschied besteht darin, dass der Eingangswiderstand um den Betrag /g kleiner ist, weil

der Emitterstrom ig ~ -fig an Stelle des Basisstroms als Eingangsstrom wirkt.
Die Temperaturdrift verhalt sich genauso wie bei der Emitterschaltung ohne Gegenkopplung:

dUg| _aUg| due , .mv
dT |5 QUg|, dT SA2y 3.92

Arbeitspunkteinstellung
Fur die Basisschaltung nach Bild 3.44 wird die Spannung im Arbeitspunkt Uber den

Basisspannungsteiler Ryi und Ry, eingestellt. Dabei wird der Querstrom Iy durch die beiden
Widerstande wesentlich groRer als der Basisstrom Ig gewahlt.
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3.3 Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (JFET)

Lernziele:

e Kennenlernen der Eigenschaften von Sperrschicht-Feldeffekttransistoren
e Funktion von Sperrschicht-Feldeffekttransistoren

e Arbeiten mit Eingangs- und Ausgangskennlinien

o Arbeitspunkteinstellung, Grof3signalverhalten, Kleinsignalverhalten

¢ Grundschaltungen mit Sperrschicht-Feldeffekttransistoren

3.3.1  Aufbau und Wirkungsweise

Wie bei bipolaren Transistoren, so ist auch bei Sperrschicht-Feldeffekttransistoren ein pn-
Ubergang von Bedeutung. Im Gegensatz zur Bipolartechnik wird der steuernde pn-Ubergang
jedoch immer in Sperrrichtung betrieben.

Die Anschlisse des Feldeffekttransistors werden mit Source (Quelle), Drain (Senke) und Gate
(Tor) bezeichnet.

Der schematische Aufbau eines n- und eines p-Kanal Sperrschicht-Feldeffekttransistors und die
zugehorigen Schaltungssymbole sind in Bild 3.46 dargestellt.

Drain | Drain |
Gate Gate
p - n

Gate
n —

Gate
p
Source | Source |

Kanal
Kanal

=
o

D D
(o] Q
Go—>|: G0—<|:
o] o
S S

Bild 3.46 Schematische Darstellung und Schaltungssymbole von n- und p-Kanal Sperrschicht-
Feldeffekttransistoren

Zur weiteren Erklarung der Funktion soll hier nur der n-Kanal Transistor betrachtet werden.
Zwischen den Anschlissen S und D ist nur das n-dotierte Halbleitermaterial vorhanden. Dies wird
als Kanal bezeichnet. Um die p-dotierten Gates bildet sich eine Raumladungszone (Sperrschicht),
deren Gesamtbreite sich Uberwiegend im n-dotierten Kanal ausbreitet, da der Kanal wesentlich
niedriger dotiert ist, als die Gatebereiche.
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Wird nun zwischen Drain und Source eine kleine positive Spannung angelegt (Ups << 1V) und
das Gate mit dem Source verbunden, so dass Ugs = 0 V ist, so kann ein kleiner Strom zwischen
den beiden Anschlissen flie3en.

Man bezeichnet diese Art von Feldeffekttransistoren auch als selbstleitend. Die Stromstéarke im
Kanal wird bestimmt durch den ohmschen Widerstand des Materials.

RZP% mit p=——— und A=t-w 3.93

n-€- teff

Die eingesetzten Grofien bedeuten hierbei:

n:  Dichte der Ladungstrager im Kanal [cm™]

e:  Elementarladung [As]

Her:  Beweglichkeit der Ladungstrager [cm?/ Vs]

¢ Lé&nge (length) des Kanals (hier Abstand zwischen S und D)

w:  Breite (width) des Kanals

t: Dicke (thickness) des Kanals (Abstand zwischen den Raumladungszonen)

Wird nun an das Gate eine negative Spannung angelegt, so wird die Raumladungszone breiter
(Bild 3.47) und damit die Dicke t des Kanals kleiner. Als direkte Auswirkung wird der
Widerstand des Kanals groRer. Dies kann solange fortgesetzt werden, bis sich die
Raumladungszonen bertihren und der Kanal unterbrochen wird. Dann fliet kein Strom mehr
zwischen Drain und Source. Man spricht dabei auch von einer Abschniirung des Kanals. Die daftr
notwendige Spannung am Gate bezeichnet man als Abschnirspannung (pinch-off voltage bzw.
threshold voltage). Die gebrauchlichsten Bezeichnungen dafur sind Up bzw. U,

Wir werden im Weiteren die Bezeichnung Uy, verwenden.

Drain I Drain | Drain |
=
5]
V4
Gate Gate Gate Gate Gate Gate
p n p p n p p p
+ + +
e UDs e Ups —— Ups
(klein) Klein ¥ Klei
+UGS (ke +Ues (et
:Ufh
source | Source [ ® source | P

Bild 3.47 Ausdehnung der Raumladungszone beim JFET durch Veréndern der Gate-Source-
Spannung

In dem bisher besprochenen Arbeitsbereich also bei sehr kleinen Werten der Drain-Source-
Spannung verhélt sich der Sperrschicht-Feldeffekttransistor wie ein steuerbarer ohmscher
Widerstand.

In der analogen Schaltungstechnik werden aber Versorgungsspannungen zwischen + 5V und
+ 15 V eingesetzt.

Daraus ergibt sich ein anderes Verhalten des Sperrschicht-Feldeffekttransistors als bisher

beschrieben. Um dies zu erlautern wird die Gate-Source-Spannung Ugs = 0V angelegt und die
Drain-Source-Spannung von 0 V beginnend kontinuierlich erhoht.
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Drain < Drain [ -

Gate Gate Gate Gate Gate
p n p p n p +

+

l Lu. J- Lu,.

LW LT | LT
I T+:0 ID T+:O - T
Source | Source | *

Source | Py

Bild 3.48 Ausdehnung der Raumladungszone beim JFET durch Veréndern der Drain-Source-
Spannung

Durch den ohmschen Widerstand des Kanalmaterials nimmt das Potential vom Source (der mit
Masse verbunden wird) zum Drain zu. Damit steigt die im Kanal wirksame Sperrspannung in
gleicher Weise, was zu einer Verbreiterung der Raumladungszone in der N&he des Drain fuhrt.
(Bild 3.48) bis sich schlief’lich die linke und die rechte Raumladungszone bertihren und dadurch
der Kanal an einer Stelle abgeschnurt wird. Dies geschieht bei der Spannung Ups = - Uy,. Trotz
der Abschniirung des Kanals flielt jetzt aber ein Strom Ip = Ipg. Eine weitere Erh6hung von
Ups fuhrt nur noch zu einer geringen Erhdhung des Drainstroms. In der Literatur wird Ipg auch

gerne mit Ipss bezeichnet.

Da die einwandfreie Funktion eines Sperrschicht — Feldeffekttransistors von der Existenz eines
gesperrten p-n-Ubergangs zwischen Gate und Kanal abh&ngt muss darauf geachtet werden, dass
beim n-Kanal-JFET nur negative Gate-Source-Spannungen angelegt werden.

3.3.2  Funktionen eines Sperrschicht - Feldeffekttransistors

3.3.2.1 Eingangs- und Ausgangskennlinien

Die Eingangskennlinie und das Ausgangskennlinienfeld eines idealisierten Sperrschicht -
Feldeffekttransistors sind in Bild 3.49 dargestellt.

linearer

hmscher)
I, Comsehen o= Ugg-U
—x Bereich DS GS™~th Durchbruch-
Bereich
lpo [20{-204-—4-——- I Ues™ P
, |:  Sattigungsbereich :
/ | © (aktiver Bereich) i
[F15 15 /I 1V
/“‘j &’I :
/ 2]
| h1o-101-/ S- 2V
/ s!
/ g/
/ ) -3V J
/o ts s/
/ :
/ / X -4\ )
/ S
Ugg (V) -10 ‘-‘5 0 0 5. 10 15 20 Upg (V)
Uth Ut

Bild 3.49 Eingangskennlinie und Ausgangskennlinienfeld
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Die Gleichung der Eingangskennlinie ist:

JZ 3.94

Ugs
I =1po [1—
Utn

Fir Ugs = 0 V wird damit der Drainstrom zu Ip = Ipg und fiir Ugs = Uy, wird Ip = 0.

Das Ausgangskennlinienfeld lasst sich durch drei Bereiche beschreiben:

- den linearen oder ohnmschen Bereich.

- den Sattigungsbereich ( Abschnurbereich, aktiver Bereich), der fur analoge Schaltungen der
Arbeitsbereich ist und

- den Durchbruchbereich.

Im linearen Bereich gilt:

Ugs | Ups Ups
Ip =1pg |21~ : -
Up ) (-Ugp) (Ug

jz 3.95

Diese Darstellungsform ist die in der Literatur gebrauchlichste. Durch Umformung entsteht die
folgende Gleichung:

I 2 3.96
Ip :LZO[Z‘(UGS ~Uth)-Ups ~Ups) ]
Uth
Bringt man noch den Faktor 2 vor die Klammer, erhélt man
3.97

Ipo (UDS)2 : I po
Ip=2-—2%|(Ugs ~U)-Ups ——=—| mit 2- =~ =4
2 2 U2

th th

Mit dieser Form der Gleichung soll zukinftig weitergearbeitet werden.

Der Faktor P ist beim Feldeffekttransistor im Gegensatz zum bipolaren Transistor kein
dimensionsloser Stromverstarkungsfaktor, sondern der sogenannte Steilheitskoeffizient mit der
Dimension [ A/ V?].

Setzt man in die vorherige Gleichung den Wert von Upgs an der Grenze zwischen linearem und
Sattigungsbereich Ups = (Ugs — Uy) ein (gestrichelte Linie im Kennlinienfeld), wird

I 1 3.98
Ip :LZO(UGS ~Up)? =§ﬂ'(UGs ~Up )
th

Eine weitere wichtige KenngroRe fir analoge Anwendungen eines Transistors ist die Steilheit S,
die bei Feldeffekttransistoren auch oft mit g, bezeichnet wird.
Sie ist definiert als:

3.99
S

alD Ipo
= =2 U U =3 (U -y
PYY) s ”t% ( GS th) ( GS th)

Institut fr Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 62

Betrachten wir nun noch den differentiellen Widerstand des Transistors zwischen dem Source-
und dem Drain - Anschluss rps:
Im linearen oder ohmschen Bereich und fur kleine Werte von Ups kann Ip ndherungsweise durch

I 3.100
Ip =2-—22 (Ugs Ut )-Ups
th
beschrieben werden. Dann wird der differentielle Widerstand rps:
2 3.101
dUps _ Uty

olp  2lIpg (Ugs —Uy)

Im Séttigungsbereich ist beim idealisierten Kennlinienfeld der Drainstrom konstant. Damit wird
der differentielle Widerstand rps — .

3.3.2.2 Early-Effekt
Wie beim Bipolartransistor der Kollektorstrom, so steigt im Sattigungsbereich des

Feldeffekttransistors auch der Drainstrom bei zunehmender Drain-Source-Spannung weiter an
(Bild 3.50). Dieser Early-Effekt wurde bereits beim Bipolartransistor erlgutert.

Ip Ups = Ugs-Un
mA linearer
(ohmscher) _
| Bereich I UGS‘O

Séttigungsbereich
/ (aktiver Bereich

T T T T T T

Ua
Bild 3.50 Early-Effekt beim Feldeffekttransistor

Durch den Early-Effekt verandern sich die Gleichungen fur den Drainstrom und die Steilheit zu:

= — . _(UDS)2 . UDs 3102
Iy _IB|:(UGS Uth) UDS 2 1+ u,

S= o, =p (Ues_Uth)'(l‘FUﬁ]
Ua
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Ist die Early-Spannung Ua bekannt, lasst sich der Drain-Source-Widerstand durch folgende
Gleichung bestimmen:

- _AUps _|Ual+Ugs ~Up) _[Ual+Ugs ~Unn) 3.103
Al I |
° P B0 (Ugs ~Ugy S
th

Damit nimmt rps nun einen endlich groflen Wert an. Bei Sperrschicht — Feldeffekttransistoren
liegt die Early-Spannung bei etwa einigen hundert Volt, d.h. die Kennlinien verlaufen im
Arbeitsbereich nahezu waagerecht und der differentielle Drain-Source-Widerstand rps ist noch
immer sehr grof3.

3.3.2.3 Bestimmung der Schwellspannung Uy,

H&ufig stellt sich fir den Schaltungsentwickler die Frage nach dem genauen Wert der
Schwellspannung Uy, des in der Schaltung eingesetzten Transistors. Aus dem Kennlinienfeld des
Transistors lassen sich im Sattigungsbereich Wertepaare Ugs und Ip (flir Ups = const.) ablesen.

Aus der Gleichung des Drainstroms im Sattigungsbereich (Formel 3.98) erhalt man:

3.104
\/'_ﬂ/%ﬁ'(UGs ~Uth)

Dies entspricht einer Geradengleichung der Form y=m (X —Xp), so dass man durch die
Erstellung eines Diagramms mit Wertepaaren VIp , Ugsund graphischer Extrapolation die
Schwellspannung als Schnittpunkt der so erhaltenen Geraden mit der Abszisse erhalt, wie dies in
Bild 3.51 gezeigt ist.

=

r—fC ]

Bild 3.51 Graphische Ermittlung der Schwellspannung Uy, eines JFET

3.3.3  Arbeitspunkt und Kleinsignalverhalten

Wie bei bipolaren Transistoren, so ist auch beim Sperrschicht-Feldeffekttransistor die
Verstarkung von sehr kleinen Signalen ein sehr wichtiges Anwendungsgebiet. Auch hier wird der
JFET nur in einem Kkleinen Bereich um den Arbeitspunkt A ausgesteuert.
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Im Gegensatz zum bipolaren Transistor, der spannungs- oder stromgesteuert betrieben werden
kann, wird der Feldeffekttransistor nur spannungsgesteuert betrieben. Der Eingangsstrom des
gesperrten p-n-Ubergangs lg ist durch die Gleichung des Diodenstroms beschreibbar.

Ues 3.105
lo=1,-e"’ -1

Da Ugs immer negativ ist, ist der Gatestrom beim JFET sehr klein (10° - 102 A).

Die Eingangs- oder Ubertragungskennlinie eines JFET ist in Bild 3.52 dargestellt. Fir zwei
Eingangsspannungen (Ugs = -1V und Ugs = -3V) sind die Arbeitspunkte A; und A, eingetragen.
Die Anderung des Drainstroms bei gleicher Anderung der Gate-Source-Spannung um + 0,5 V
zeigt die Abhangigkeit der Stroménderung von der Wahl des Arbeitspunktes. Legt man die
Tangente an die Arbeitspunkte, so erkennt man, dass die Steigung, die der Steilheit der Kennlinie
im Arbeitspunkt entspricht, verschieden groR ist. Die Ursache hierfur ist die Abhéngigkeit des
Drainstroms von (Ugs-Un)?. Dies bedeutet aber auch, dass eine lineare Verstarkung des
Eingangssignals nur in einem sehr kleinen Bereich um den sorgfaltig ausgewahlten Arbeitspunkt
maoglich ist.

A

-7 -6 -5 -4 -3 -2 -1 0

D AUGS - - AUGS UGs/V —p

Bild 3.52 Eingangs- oder Ubertragungskennlinie eines JFET

Das zugehorige Ausgangskennlinienfeld ist in Bild 3.53 gezeigt. Die beiden Arbeitspunkte A; und
A, aus Bild 3.52 sind an den Schnittpunkten der entsprechenden Ausgangskennlinie mit einem
angenommenen Lastwiderstand eingetragen.

Wenn man die beiden Arbeitspunkte betrachtet, erkennt man, dass beide nicht besonders giinstig

gewahlt sind. Besser ware sicher ein Arbeitspunkt um Ugs = -2 V, denn damit wiirde man etwa
bei der Hélfte der fur das Beispiel gewéhlten Versorgungsspannung von 20 V liegen.
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Bild 3.53 Ausgangskennlinienfeld des JFET mit zwei Arbeitspunkten

3.3.3.1 Kleinsignal-Ersatzschaltbild

Das Kleinsignal-Ersatzschaltbild des JFET ist in Bild 3.54 gezeigt. Zwischen Gate und Drain bzw.
Gate und Source liegen jeweils eine Diode und ein Kondensator parallel. Die Gate-Source-
Kapazitat Cgs ist als Eingangskapazitét des Transistors zu interpretieren, wéahrend die Gate-Drain-
Kapazitét als eine parasitare Kapazitat (Rickkopplungskapazitat) zwischen dem Ausgang und
dem Eingang des Transistors gesehen werden kann. Dies wird vor allem bei hochfrequenten
Signalen von Bedeutung. Da beide Kapazitaten, Cgs und Cgp, Sperrschichtkapazitaten sind,
variiert der Kapazitatswert mit der Grél3e der anliegenden Spannungen. Die Widerstande Rs und
Rp stellen den Drain- bzw. Source Widerstand des Halbleitermaterials dar. Dieses Modell wird fiir
die Simulation von Schaltungen in PSPICE verwendet.

Drain
Ro
Cop
Gate Ib
CGS
Rs
Source

Bild 3.54 PSPICE - Ersatzschaltbild eines JFET
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Die Gleichungen, mit denen gearbeitet wird, entsprechen den bisher in diesem Kapitel
angegebenen Gleichungen. Hinzu kommen jedoch noch eine Reihe von weiteren Effekten, wie
z.B. der Temperatureffekt, und Rauscheffekte, um ein realistisches Verhalten des Transistors bei
der Simulation zu berticksichtigen.

Zur Ubersicht und schnellen Berechnung von Schaltungen mit Sperrschicht-Feldeffekttransistoren
wollen wir aber vereinfachte Ersatzschaltbilder, auf die im Folgenden naher eingegangen wird,
verwenden. Die gleichstrommaRige Einstellung des Arbeitspunktes setzt voraus, dass nur negative
Gate-Source-Spannungen angelegt werden, damit der p-n-Ubergang vom Gate zum Source immer
in Sperrrichtung betrieben wird. Dazu muss entweder das Source - Potential gegeniiber dem

Gate - Potential durch den Einsatz eines Widerstands angehoben werden, oder mit zusatzlichen
negativen Spannungsquellen und einem Spannungsteiler die richtige Gate-Source-Spannung
eingestellt werden. Da in das Gate praktisch kein Eingangsgleichstrom flief3t, ist ein solcher
Spannungsteiler praktisch unbelastet.

Ist der Arbeitspunkt gleichstrommaéRig eingestellt, kann der Transistor flr die Ansteuerung mit
kleinen Wechselspannungen betrachtet werden. Bild 3.55 zeigt eine Variante fir eine
Wechselstromansteuerung.

le iE
r
Ue GS %S Uss I'bs Ua
O O

Bild 3.55 Kleinsignal-Ersatzschaltbild fir Ansteuerung mit kleinen Wechselspannungen

Der Widerstand rgs ist der Eingangswiderstand, der Werte von >10° Q annehmen kann. Der
Widerstand rps ist der differentielle Widerstand der Kennlinie im Sattigungsbereich. Beim
idealisierten JFET kdnnen wir rps — oo annehmen.

Mit diesen Vereinfachungen wird das Ersatzschaltbild zu Bild 3.56. Der Eingangsstrom i, wird zu
Null und der Strom i, entspricht dem Drainstrom.

f

Ue Ucs

S Ugs

O —4m——

O

6]

Bild 3.56 Vereinfachtes Kleinsignal-Ersatzschaltbild

3.3.4  Grundschaltungen mit Sperrschicht-Feldeffekttransistoren

Die drei Grundschaltungen mit Sperrschicht-Feldeffekttransistoren sind die Source-, die Drain-
und die Gate - Schaltung. Wie bei den Grundschaltungen mit bipolaren Transistoren, sollen auch
hier die Eigenschaften der Grundschaltungen wie Spannungsverstarkung, Eingangswiderstand
und falls moglich der Ausgangswiderstand uberschlagig berechnet werden.

Institut fr Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 67

Die Sourceschaltung (Bild 3.57) hat als gemeinsamen Anschluss flr Eingang und Ausgang den
Source - Anschluss des Transistors. Das Eingangssignal wird am Gate angelegt und am Drain
wird die Ausgangsspannung abgegriffen.

Bild 3.57 Sourceschaltung

Ue Ucs fcs 'bs Ro Ua

S Ucs

Bild 3.58 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Sourceschaltung

Zur Bestimmung der wichtigen Grolen ist das Wechselstromersatzschaltbild nach Bild 3.58

hilfreich:
Beginnen wir mit der Ermittlung des Eingangswiderstands r. der Source - Schaltung:

Ug 3.106
fe=""=fgs = T sehr groB
e

Die Spannungsverstarkung der Schaltung ist:

y 3.107

A:—S(RD”I’DS)z—S RD da I'Ds >>RD

Diese Gleichung kennen wir schon von der Emitterschaltung mit einem bipolaren npn-Transistor.
Beim Feldeffekttransistor ist jedoch die Steilheit etwa um den Faktor 10 Kleiner, also wird auch
die Spannungsverstarkung um diesen Faktor kleiner.

Der Ausgangswiderstand r, wird zu

u 3.108
la Zi—aZ(RD liros) = Rp
a
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Daraus ist zu erkennen, dass der Ausgangswiderstand wesentlich durch die externe Beschaltung
des Transistors bestimmt wird.

Die Drain - Schaltung in Bild 3.59 wird in der Literatur oft als Sourcefolger bezeichnet.

Zur Bestimmung der wichtigen Grof3en ist auch hier das Wechselstromersatzschaltbild (Bild 3.60)
hilfreich:

Bild 3.59 Drainschaltung

i fcs S ia
G
u Ip
Gs R Ug
Ue S Ugs bs S
O O
D

Bild 3.60 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Drainschaltung

Beginnen wir zundchst mit der Spannungsverstarkung der Drainschaltung:

. L. A
A=t mit  rpg >>Rg Ist I, =iy 3.109
ue
Ue =Ugs + U, Ugs = Igs - e
Ua=iD'RS :>Ua=S'UGS'RS
UGS+S'UGS'RS 1+S'RS 14 1

Der Eingangswiderstand r. der Schaltung wird zu:

: 3.110
r, :l_J_e: fes Ue _ Tas Ugs 1+ Rs):rGS (L+S-Rg)

le Ugs Ugs

Nehmen wir S =5 mS und Rs = 2 kQ an, wird S-Rs = 10. Der Eingangswiderstand ist damit um
den Faktor 10 groRer, als bei der Sourceschaltung.
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Der Ausgangswiderstand r, der Schaltung ergibt sich zu

u . . u 3.111
r,=—2 mit U, =0, ij=——2—— —S-Ugg
i Rs [l Tbs Il s
wird i, ua(RiJr Sj flr ugg =—U,, I'gs >> I'ps >> Rg
s
1
~.R
_ Ua __Rg 5% 1
fa =) " 1+S-Rg 1 =5 lRs
Ua(R‘i‘S] S §+ RS
s

Als letzte der drei Grundschaltungen betrachten wir die Gateschaltung nach Bild 3.61.

Bild 3.61 Gateschaltung

Da die Gateschaltung nur in ganz seltenen Fallen in der Hochfrequenztechnik eingesetzt wird, soll
hier nur auf die Spannungsverstarkung und den Eingangswiderstand eingegangen werden. Der
Ausgangswiderstand  ist bei dieser Schaltung praktisch ausschlieBlich von  der
Ausgangsbeschaltung abhangig.

Die Spannungsverstarkung ist

u iy R . . . : . 3.112
A=—2_-2"D mit i, =—ip ip=S-Ugs und ug=-ugg ist

Ue Ue '

—-S-ugs -R
A=_>""GS'"D _g, Rp

—UGs

Der Eingangswiderstand berechnet sich zu
ro— Ue Ug  Ug 1 3.113
® i, -ip S-u,

Der Eingangswiderstand der Gate - Schaltung ist formelmaRig gleich dem Eingangswiderstand
der Basisschaltung. Da wie schon mehrfach erwahnt die Steilheit beim JFET aber etwa um den
Faktor 10 kleiner ist als die beim bipolaren Transistor, wird der Eingangswiderstand nun um
diesen Faktor grofier.
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3.4 Isolierschicht-Feldeffekttransistoren (MOSFET)

Lernziele:

e Kennenlernen der Eigenschaften von MOS-Feldeffekttransistoren

e Funktion von MOS-Feldeffekttransistoren

e Arbeiten mit Eingangs- und Ausgangskennlinien

o Arbeitspunkteinstellung, Grof3signalverhalten, Kleinsignalverhalten
e Grundschaltungen mit MOS-Feldeffekttransistoren

3.4.1  Aufbau und Wirkungsweise

Im letzten Kapitel wurde der Sperrschicht-Feldeffekt-Transistor (JFET) besprochen. Beim JFET
ist das Gate durch einen gesperrten p-n-Ubergang vom Kanal isoliert, und der Strom im Source—
Drain-Kanal wird Uber die GroRe der Raumladungszone zwischen Gate und Kanal gesteuert. Im
Gegensatz zum JFET wird beim MOSFET das Gate durch eine Isolationsschicht vom Kanal
getrennt. Darauf wird auch der Name zurickgefuhrt, Metal-Oxid-Semiconductor-Field-Effect
Transistor, abgekirzt MOSFET. Bild 3.62a zeigt den Querschnitt eines MOSFET. Bild 3.63 zeigt
schematisch den Aufbau eines n-Kanal Isolierschicht-Feldeffekttransistors.

In einen p-dotierten Siliziumkristall werden zwei hochdotierte n-Bereiche (Source und Drain)
eingebracht. Der kleine Bereich zwischen Source und Drain wird als Kanal bezeichnet. Uber der
Kanalzone wird nun eine sehr diinne isolierende Oxidschicht aufgebracht, die wie in Bild 3.62a
dargestellt, noch einen Teil des Source- und des Drain-Bereichs mit Uberdeckt. Auf diese
Isolierschicht wird jetzt das Gate aufgebracht, das entweder aus Metall, aus Silizium oder aus
Metall-Silizium-Verbindungen bestehen kann. Wichtig ist hierbei, dass der ohmsche Widerstand
des Materials moglichst klein ist.

Bild 3.62b zeigt das Schaltungssymbol eines MOSFET. Zu den bereits bekannten Anschliissen
von Source, Drain und Gate kommt noch der Substratanschluss S dazu. Dieser Anschluss wird
auch héaufig als ,bulk® mit dem Symbol B bezeichnet. Das ist der Anschluss des Si-
Trégersubstrates. Er wird bei diskreten MOSFETS in der Regel intern mit dem Source - Anschluss
verbunden. In diesem Fall hat der MOSFET auch nur drei Anschlisse.

y
y
y
& g L
g ¢
Py
S
/ § D
S sl &

a) b)
Bild 3.62 Schnittdarstellung des prinzipiellen Aufbaus eines MOSFET. (a) und
Schaltungssymbol (b).

Bei genauer Betrachtung des Transistoraufbaus stellt man schnell fest, dass zum n-Kanal JFET ein
wesentlicher Unterschied besteht: Die Dotierung der einzelnen Bereiche (Source, Drain und
Kanal) ist beim MOSFET genau umgekehrt. Die Steuerspannung (Gate-Spannung) beeinflusst die
Ladungstragerdichte im Silizium unter dem Oxid. Je nach Polaritat der Spannung und Dotierung
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des Siliziums bildet sich zwischen Source und Drain ein leitfahiger Kanal heraus, der n- oder p-
leitend sein kann. Damit ist es durch die Dotierung moglich, selbstleitende oder selbstsperrende
MOSFETSs herzustellen; d.h. ein MOSFET ist selbstleitend, wenn bei einer kleinen Source-Drain-
Spannung und bei Ugs =0V ein Strom fliet. Entsprechend ist ein MOSFET selbstsperrend,
wenn bei einer kleinen Source-Drain-Spannung und bei Ugs =0 V kein Strom flieR3t. Fir analoge
Schaltungen sind besonders die selbstleitenden Transistoren von Bedeutung, wahrend in der
Digitaltechnik die selbstsperrenden Transistoren eingesetzt werden.

] il ki
Si0, [ 11414 ! { | ]
TFF+F ) ¥

Anreicherungs- Flachbandfall Raumladungszone Inversionsschicht
schicht (kein Feld)
a) b) c) d)

Bild 3.63 Schematische Darstellung der Ladungsverteilung in einer MOS-Struktur bei
unterschiedlicher Spannung.

Zum besseren Verstandnis der MOSFET soll zuerst nur die MOS-Struktur diskutiert werden, die
in Bild 3.63 schematisch dargestellt ist. Diese MOS-Struktur stellt einen Kondensator, der keinen
Source- und Drain-Bereich hat. Die Ladungsverteilung wird durch die Spannung zwischen der
Metallelektrode (Gate) und dem Silizium-Substrat bestimmt. Hier soll nur der Fall des p-dotierten
Siliziums diskutiert werden. Folgende 4 Falle sind moglich:

a. Bei negativer Spannung am Gate sammeln sich an der Oberfléache des Si-Substrates positiv
geladene Locher, die im p-dotierten Si-Substrat reichlich vorhanden sind. Diese mit
Lochern angereicherte Schicht wird als Anreicherungsschicht bezeichnet.

b. Ohne angelegte Gate-Spannung tritt kein elektrisches Feld im Oxid auf. Damit ist das Si-
Substrat zur AulRenwelt elektrisch neutral. Dieser Fall wird als Flachbandfall bezeichnet.

c. Bei einer relativ kleinen positiven Spannung am Gate driickt das elektrische Feld die
beweglichen Locher im Si-Substrat von der Oberflache weg. Somit bildet sich unter dem
Oxid eine Raumladungszone. In dieser Raumladungszone sind die negativ geladenen
Akzeptoren feststehend. Mit zunehmender positiver Gate-Spannung nimmt die Dicke der
Raumladungszone zu.

d. Ab einer bestimmten Grofe der positiven Gate-Spannung bildet sich an der Oberflache des
Si-Substrates unter der Oxidschicht durch das starke elektrische Feld eine Schicht aus
beweglichen Elektronen. Bei weiterem Anstieg der Gate-Spannung dehnt sich die
Raumladungszone nicht mehr aus, sondern die Dichte der beweglichen Elektronen in
dieser Oberflachenschicht nimmt zu. Diese Schicht wird als Inversionsschicht bezeichnet.

34.2 Funktion und Kennlinien eines MOSFET

Diese Erlauterungen gelten auch fir die Ladungstragerverteilung im MOSFET. Je nach Dotierung
ist ein unterschiedliches Verhalten des MOSFET mdglich. Bild 3.64 zeigt oben die schematische
Darstellung eines MOSFETs vom Verarmungstyp mit einem n- und p-Kanal. In diesem MOSFET
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ist bereits bei Gate-Spannungen Ugs = 0 V ein leitfahiger Kanal vorhanden. Deshalb wird er auch
als selbstleitender MOSFET bezeichnet. Bild 3.64 zeigt unten die schematische Darstellung eines
MOSFETs vom Anreicherungstyp mit n- und p-Kanal. Bei einem Anreicherungs-MOSFET
miussen erst durch eine Gate-Spannung bewegliche Ladungen, also Locher oder Elektronen, im
Kanal angesammelt werden, damit ein Strom zwischen Drain und Source flieBen kann.

1- Kanal p- Kanal

n-Kanal p- Kanal

Bild 3.64 Schematische Darstellung von MOSFETs vom Verarmungstyp (oben) und
Anreicherungstyp (unten) mit n- und p-Kanal.

Im Weiteren soll der Stromfluss in Abh&ngigkeit von der Gate-Spannung und Drain-Source-
Spannung diskutiert werden. Ein Beispiel eines n-Kanal MOSFETSs ist in Bild 3.65 gezeigt. Die
Gate-Spannung ist bereits so groR3, dass der Kanal im Inversionsbetrieb arbeitet. Bei einer kleinen
Drain-Source-Spannung Ups, flielit ein Strom im Kanal Ip, der proportional der angelegten
Spannung Ups ist. In diesem Bereich arbeitet der MOSFET wie ein linearer ohmscher
Widerstand. Ab einer bestimmten Spannung Ups = Ugs - Uy, wird der Kanal abgeschndirt, d.h. die
Konzentration der Ladungstrager nimmt ab (siehe Bild 3.64b). Eine weitere Zunahme von Upsg
fihrt nicht zur Erhéhung von Ip; d.h. der MOSFET wird in der Sattigung betrieben. Ein
geringfugiger Einfluss der Spannung Ups bleibt vorhanden und wird als Kanallangenmodulation
bezeichnet.

Dieses Verhalten ist aus den Eingangs- und Ausgangskennlinien eines MOSFETSs ersichtlich.

Die Eingangskennlinie und das Ausgangskennlinienfeld fur einen selbstleitenden n-Kanal
MOSFET (Verarmungstyp) sind in Bild 3.66 dargestellt. Sie sind vergleichbar mit denen des
JFET. Bei Ugs =0V flielit der Drainstrom Ipo. Im Ausgangskennlinienfeld sind der lineare
Bereich und der Sattigungsbereich gezeigt. Im Abschnir- oder Sattigungsbereich ist der Strom Ip
nur von Ugs abhéngig. Die bereits erwdhnte Kanallangenmodulation fihrt dazu, dass der
Drainstrom leicht mit wachsender Spannung Ups zunimmt. Dieser Effekt ist mit dem Early-Effekt
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beim bipolaren Transistor vergleichbar und wird deshalb auch mit der Early-Spannung
beschrieben.

Die Eingangskennlinie und das Ausgangskennlinienfeld eines selbstsperrenden n-Kanal MOSFET
(Anreicherungstyp) sind in Bild 3.66 dargestellt. Bei Ugs = 0 V fliel3t hier noch kein Strom. Erst
eine positive Spannung am Gate Ugs > Uy, flhrt zu einem Strom Ip,

Bericksichtigen wir die Verteilung der einzelnen Ladungen und integriert man das Potential im
Kanal Gber die Kanalldnge erhalt man fur den Drainstrom eine Gleichung, die bereits beim JFET
eingesetzt wurde.

Ugs = Uy, Ugs = Uy
G

Ups (klein) Ups = (Upsar)

p-Si

Bild 3.65 Schnitt durch einen MOSFET im linearen Betrieb (linkes Bild) und zu Beginn der
Abschnirung des Kanals (rechtes Bild).

Die Gleichung der Eingangskennlinie ist auch die des JFET:

2
U
Iy=15,|1-—2 3.114
D DO[ u, j

Fir Ugs = 0 V wird damit auch beim selbstleitenden MOSFET der Drainstrom zu Ip = Ipg und flr
Ugs = Ui wird Ip=0.

Linearer Bereich Sattigungsbereich
(ohmscher Bereich) (Arbeitshereich)

= o
o
1

do
&

UGS/ —> UDS/ —

Bild 3.66 Eingangskennlinie und Ausgangskennlinienfeld eines n-Kanal MOSFET vom
Verarmungstyp.
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Linearer Bereich Sttigungsbereich
(ohmscher Bereich) (Arbeitsbereich)
50 50 —
T =
1o 404 lp 40
mA mA 35
30 304
25
204 20
154
10— 104
54
Ot+——T=T"—T1T1 0 T T T T T T T T T 1
0 2 4 6 8 10 0O 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Ugs/V — Ups/V —

Bild 3.67 Eingangskennlinie und Ausgangskennlinienfeld eines n-Kanal MOSFET vom
Anreicherungstyp.

Im linearen Bereich und im Sattigungsbereich gelten auch hier:

U 12
Ip =4+ (Ugs ~Utn)-Ups —%

und 3.115

1
Ip =§ﬁ’(UGS ~Up

Zusammenfassend erhalt man unter Berlcksichtigung des Early-Effekts folgende GrofRRsignalgleichungen
fur Feldeffekttransistoren:

0 Ug <U,,
USS UDS H H
Iy =<8 Ug -U, )-Ups -1 5 linearer Bereich 3.116
A
U . .
g-(u o —U, ) -[1+ UDSJ Sattigungsbereich
A

Der Steilheitskoeffizient 8 ist ein MaR fiir die Steigung der Ubertragungskennlinie und wird durch
die geometrischen und elektronischen Eigenschaften des Kanals bestimmt. So gilt z. B. fir einen
n-Kanal MOSFET:

= o 3.117

Dabei ist C'ox der Kapazitatsbelag des Gateoxids. Damit gilt Cox = C'ox-W .

Der nun “physikalisch" beschriebene Steilheitskoeffizient 8 hat die Einheit [A/V?]. Beim n-
Kanal MOSFET betragt er 20-60 pA/V? und bei p-Kanal MOSFET ist er bei gleichen
Abmessungen aufgrund der geringeren Beweglichkeit der Locher 2-3-mal kleiner. Die
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Definition des Steilheitskoeffizienten g nach Formel 3.117 muss beim MOSFET vom
Anreicherungstyp immer verwendet werden, da bei Ugs =0V der Drainstrom immer Ip =0 ist
und damit auch g =0 waére.

Beim selbstleitenden MOSFET gilt aber auch die in Formel 3.97 gezeigte Form:

B=2—== 3.117a

Der Unterschied zwischen MOSFET und JFET ist im Ausgangskennlinienfeld erkennbar. Da wir
beim JFET mit einem gesperrten pn-Ubergang Gate - Kanal arbeiten, darf die Eingangsspannung
nicht positiv werden. Beim MOSFET ist der Eingang aber vom Kanal durch ein isolierendes Oxid
getrennt. Deshalb darf die Eingangsspannung auch positive Werte annehmen, so dass dieser
Transistortyp sich sehr gut dazu eignet, Spannungen um 0V zu verstarken. Somit kénnen
Schaltungen fir Eingangsspannungen aufgebaut werden, die sowohl einen Gleich- wie auch einen
Wechselanteil besitzen, solange der Gleichanteil klein genug bleibt.

Im Bereich der Leistungstransistoren wird der selbstsperrende Typ MOSFET als sogenannter
HEX-FET in einem breiten Anwendungsspektrum Verwendung.
Vorteile wie: Spannungsgesteuerter Eingang,
hohe Strome,
gute Eigenschaften bei Impulsbelastung und
sehr kleiner Widerstand rpson (MQ)
bieten viele Einsatzmdglichkeiten an.

Eine Zusammenfassung aller Typen von FET und ihrer Kennlinien ist im Bild 3.78 enthalten.

In der modernen Digitaltechnik ist der selbstsperrende MOSFET das wichtigste Bauelement
Uberhaupt. Durch eine immer weiter fortschreitende Miniaturisierung erreicht man heute bei
hdchstintegrierten Schaltungen bereits Taktfrequenzen im einstelligen GHz-Bereich.

3.4.3  Grundschaltungen
3.4.3.1 Source-Schaltung

Bild 3.68a zeigt die Source-Schaltung und Bild 3.68b zeigt das entsprechende Ersatzschaltbild.
Bei Vernachl&ssigung des Early-Effekts gilt im Arbeitsbereich des Transistors:

lp =2 (Ues -V, f 3.118

Fir die Ausgangsspannung erhalt man mit Ug = Ue = Ugs :

a

U =Ug, = U, -I.R, =U,-Rely _y y 3.119
— ~DS - b D' — ~b 2 e th '
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Bild 3.68 Source-Schaltung (a) und Ersatzschaltbild (b).

Der Innenwiderstand Ry der Quelle hat bei MOSFETs wegen Ig =0 keinen Einfluss auf die
Kennlinie. Er wirkt sich nur auf das dynamische Verhalten aus. Bei Sperrschicht-FETs treten
dagegen Gate-Leckstrome im pA- bzw. nA-Bereich auf, die bei sehr hohen Innenwiderstanden der
Spannungsquelle einen nicht mehr vernachlédssigbaren Spannungsabfall zur Folge haben. Deshalb
setzt man bei Quellen mit Ry > 10 MQ bevorzugt MOSFETS ein.

Kleinsignalverhalten der Source-Schaltung

Das Verhalten bei Aussteuerung um einen Arbeitspunkt A wird als Kleinsignalverhalten
bezeichnet. Bild 3.69 zeigt das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Source-Schaltung, das man durch
Einsetzen des Kleinsignal-Ersatzschaltbildes des FETs erhélt. Ohne Lastwiderstand R, folgt aus
Bild 3.69 flr die Source-Schaltung:

u I'ps>>Rp
A=Y s(R) " -sR, 2120
e li,=0
- U_e e 3.121
Ie
u, 'os>>Rp 3.122
o= I_ = RD” Ios ~ Ry
RQ ’;D la
o— 11— 4 - Q) 7
ugl Ue = UGSl Sugs Ins Rp l”a = Ups DH,_
9 i

Bild 3.69 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Source-Schaltung.

Die GroRen A, r. und r, beschreiben die Source-Schaltung vollstandig. Mit Hilfe von Bild 3.69
kann man die Kleinsignal-Betriebsverstarkung berechnen:

Institut fr Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 77

r R fem> R
—~a _ e A L — A L
& u r,+ Rg R +r, R+, 3123

a

Sie setzt sich aus der Verstarkung A der Schaltung und dem Spannungsteiler-Faktor am Ausgang
zusammen. Die maximale Verstarkung hangt vom Arbeitspunkt ab. Sie nimmt mit zunehmendem
Strom bzw. zunehmender Spannung Ugs — Uy, ab. Will man eine hohe maximale Verstarkung
erreichen, muss man einen MOSFET mit moglichst groRem Steilheitskoeffizienten g mit
moglichst kleinem Strom Ip 4 betreiben.

Source-Schaltung mit Stromgegenkopplung

Die Nichtlinearitdt und die Temperaturabhdngigkeit der Source-Schaltung konnen durch eine
Stromgegenkopplung verringert werden. Dazu wird ein Source-Widerstand Rs eingefuigt — siehe
Bild 3.70a. Die Ubertragungskennlinie und das Kleinsignalverhalten hingen in diesem Fall von
der Beschaltung des Substratanschlusses ab. Er ist bei Einzel-MOSFETs mit der Source und in
integrierten Schaltungen mit der negativsten Versorgungsspannung (hier: Masse) verbunden. In
Bild 3.70a ist deshalb ein Umschalter fur den Substratanschluss enthalten. Bild 3.70b zeigt das
Ersatzschaltbild. Fur den Abschniirbereich erhalt man mitl,=0:

U

R
.=U, —I,R, =U, - Zﬂ Ug -U,. f 3.124

U, =Ug +Ug =Ugs + 15Rs 3.125

Das Kleinsignalverhalten berechnet sich anhand des Kleinsignal-Ersatzschaltbildes — siehe Bild
3.71. Aus der folgenden Knotengleichung

SUgg +Sgligs + 05 1 Ja — 3.126

DS RD

erhalt man mit ugs = Ue — Us Und Ups = U, — Us die Verstarkung:

u, | .
=0 1+R°+(S+SB+1JRS 3.127

Bild 3.70 Source-Schaltung mit Stromgegenkopplung (a) und Grofsignal-Ersatzschaltbild (b).
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UBST l Ao [] |j AL

I ”sl RAs Bo—e—" _T_

Bild 3.71 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Source-Schaltung mit Stromgegenkopplung.

ros>>Rp,1/S
L7~ SRp 3.128
1+(S +Sg )R
UBSZO SRS >>1
s SRp 77 _Rp 3.129

1+SRg " Rg

Bei Einzel-MOSFET, d.h. ohne Substrateffekt und starker Gegenkopplung, héngt die Verstarkung
nur noch von Rp und Rs ab. Allerdings kann man aufgrund der geringen Maximalverstarkung
eines MOSFETs im Allgemeinen keine starke Gegenkopplung vornehmen, weil sonst die
Verstarkung zu klein wird. Bei Betrieb mit einem Lastwiderstand R kann man die zugehdrige
Verstarkung berechnen, indem man die Parallelschaltung von Rp und R, einsetzt.

Fur den Eingangswiderstand gilt r. = oo und fur den Ausgangswiderstand ergibt sich:

1 os>>Rp
ra:RD||rDS[1+(S+SB+r—jRSj ~ R, 3.130

DS

Mit rps >> Rp und rps >> 1/S sowie ohne Lastwiderstand erhélt man fir die Source-Schaltung mit
Stromgegenkopplung folgende Formeln:

alel L SRy % SR 3.131
U, o 1+(S+Sg)R 1+ SR, '

r, =0 3.132
u

rL=-*~Rp 3.133

Source-Schaltung mit Spannungsgegenkopplung

Bei der Source-Schaltung mit Spannungsgegenkopplung nach Bild 3.72 wird ein Teil der
Ausgangsspannung Uber die Widerstdnde R; und R, auf das Gate des FETs zurlickgefihrt. Aus
der Knotengleichung ergibt sich

u,-u u,-u
Al =1, +—2—5
R, a=1Ip R, 3.134
UGS Ue _ Ua_UGS
R, R, 3.135
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i

Bild 3.72 Source-Schaltung mit Spannungsgegenkopplung.
Fur den Betrieb ohne Last, d. h., 1, =0 gilt

_UyR, —15RpR, +U Ry Re>>Fo

U ~ U, -I,R
a R, +R. b~ IpNp 3.136

U, =UGS(R1+RR2)_UaR1 3.137
2

Das Kleinsignalverhalten errechnet sich anhand von Bild 3.70. Aus den Knotengleichungen ergibt
sich

U, —Ugs |, Uy —Ugs
+ =0
R R, 3.138
u, —u u u .
SUgs +—2 64—y —2 = I, 3.139
Rz Ios RD

Die Spannungsverstarkung ist mit Ry = Rp||ps

I'ds >>RD
u _ SR +1 R]_,R2>>1/ S R
A= u—a = 2R TR ~ —ﬁ 3140
eli,=0  1+SRj+ 1" "2 Ry +-—+——2
Rb SRp
Fur den Eingangswiderstand bei Leerlauf am Ausgang (i, = 0) erhalt man
u R. + R’ fos>>Rp>>1/S 1 R
r,=— =R+-2%2—L1 ~ R +—|1+—%
oAl 7 L+SRy s ( Dj 3141
Fur den Ausgangswiderstand bei Kurzschluss am Eingang erhalt man
e
P B Y i ks R W P 3.142
A T 1+ SR, S R,
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Mit R; — oo, also Leerlauf am Eingang wird der Ausgangswiderstand

u R 1 fos>>Rp>>1/ 8 1
r —-1 = F = ~ —
al i -, pli'g S 3.143
Zusammenfassend gilt fiir die Source-Schaltung mit Spannungsgegenkopplung:
A= = _% 3.144
Ue i,=0 Rl _{_g )
SR,
u 1 R
r=—% ~R += 1+—2j 3.145
i |, ! S[ Rp
u 1 R
rL=—2 =xR,[=|1+-2
ay DIIS( R 3.146

Arbeitspunkteinstellung

Der Betrieb als Kleinsignalverstarker erfordert eine stabile Einstellung des Arbeitspunktes. Der
Arbeitspunkt sollte mdoglichst wenig von den Parametern des MOSFET abhédngen, da diese
temperaturabhéngigen und fertigungsbedingten  Streuungen unterworfen sind. Klein-
signalverstérker in Source-Schaltung mit Einzel-FETs werden aufgrund ihrer im Vergleich zur
Emitterschaltung geringen Verstarkung nur in Ausnahmefallen eingesetzt. Dazu gehoren
Verstarker mit sehr hochohmigen Signalquellen, wie z. B. fiir Kondensator-Mikrofone. Die
Arbeitspunkt-Einstellung bei Wechselspannungen erfolgt tber Koppelkondensatoren mit der
Signalquelle und der Last. Bei Spannungsverstarkern wird in der Regel die Gleichstrom-
Gegenkopplung verwendet, wie es z. B. in Bild 3.73 gezeigt ist.

Uy U,
Rg" HD C
>
o_‘C o O_ICIE_‘ _‘ |_':_
R, Rq []
a) b) - -

Bild 3.73 Arbeitspunkteinstellung fur die Source-Schaltung fur selbstleitende (a) und
selbstsperrende (b) FETSs.
3.4.3.2 Drain-Schaltung

Bild 3.74a zeigt die Drain-Schaltung. Das Ersatzschaltbild nach Bild 3.74b ermdglicht die
Berechnung der grundlegenden Parameter der Drain-Schaltung fiir Ug > U, und 1, = 0 gilt :
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U, = IRy 3.147

a

U,=U, +Ug =U, + /% +U,, 3.148

Dabei wird der Early-Effekt vernachléssigt und durch Einsetzen von 3.147 in 3.148 erhélt man

+ |—2 +Uth 3.149

AU, LU,

_?
|

Bild 3.72 Drain-Schaltung (a) und Grof3signal-Ersatzschaltbild (b).

Kleinsignalverhalten der Drain-Schaltung

Bild 3.75 zeigt im oberen Teil das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Drain-Schaltung in seiner
unmittelbaren Form. Daraus erhdlt man durch Umzeichnen und Zusammenfassen parallel
liegender Elemente das untere Kleinsignal-Ersatzschaltbild. Aus der Knotengleichung erhélt man

mit Ugs = U — U, die Kleinsignalverstarkung mit R§ = Rs|rps

Bild 3.75 Kleinsignalersatzschaltbilder der Drain-Schaltung.
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SRé rDS>i1/S SRS uBS_:O SRS 3150
1+(S+Sg )Ry 1+ SR '

~ 1+SR!

~

i,=0

Fur den Kleinsignal-Eingangswiderstand gilt re = oo und fiir den Kleinsignal-Ausgangswiderstand
erhalt man:

1

SB

Ugs=0 1

S|Rs 3.151

S

s S

rps>>1/'S
, s l‘

Ohne Lastwiderstand und mit rps >> 1/S erhdlt man folgende Formeln fir die Drain-Schaltung :

u, SR, us=0 SR
e li,=0 B t) S
u
L=—t =oo 3.153
I |
€ 1i,=0
_Ua L1 e 1 3.154
* i, s|s| C S| ® '

Um den Einfluss des Lastwiderstandes zu berticksichtigen, muss man in Formel 3.152 anstelle
von Rs die Parallelschaltung von Rs und R, einsetzen.
3.4.3.3 Gate-Schaltung

Bild 3.76 zeigt die Gate-Schaltung. Bei Vernachlassigung des Early-Effekts erhélt man anhand
des Ersatzschaltbildes nach Bild 3.76b folgende Formeln:

Ua:Ub_IDRD:Ub_ﬂI;D (UGS _Uth)2 3.155

Ue:_UGS_IGRGV = _UGS 3.156

RGI/ I

Bild 3.76 Gate-Schaltung a) ohne, und b) mit Anschluss einer Substrat-Spannung.
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Ips
S l @ ] D
4 Q
?”GS Sugs
G
) éﬁ s " |
GV 83
1 1 1

Bild 3.77 Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Gate-Schaltung.

Bild 3.77 zeigt das Kleinsignal-Ersatzschaltbild der Gate-Schaltung. Der Ubergang vom
integrierten zum Einzel-MOSFET erfolgt mit der Einschrdnkung ugs =0, d. h., in den
Gleichungen wird Sg = 0 gesetzt.

u, —u
&+ 2 2 4 Sug +SgUgs =0 3.157

D rDS

Aus der Knotengleichung folgt mit ue = -Ugs = Ugs

1
- (s +S, +r—](RD|| s )
i,=0

elj.= DS
a

rps >>Rp 1/°S Ugs =0

~ (S+Sg)Rp = SRp 3.158

Fur den Kleinsignal-Eingangswiderstand erh&lt man:

ue RD + rDS fos>>Rp 1/S 1 Ugs=0 1
re:i_ = —1+(S+S " ~ S5 — s 3.159
e li. =0 B /'Ds B
Fur den Kleinsignal-Ausgangswiderstand erhélt man:
1+ S +S; R +R. fos>>Ro
Ro| L+ R Jrs + R, ~ R, 3.160

1+SgR,

Er hangt vom Innenwiderstand Ry des Signalgenerators ab. In der Praxis kann man die
Abhéngigkeit vom Innenwiderstand der Signalquelle vernachlassigen.

Ohne Lastwiderstand R_ und rps>>Rp, 1/S erhédlt man fur die Gate-Schaltung folgende
zusammenfassende Formeln:

u Ugs=0
A:u—a ~ (S+S;)Ry, = SR, 3.161
eli.-0
p=d L Tl 3.162
T, S+S, S '
u
ra =2 RD 3163
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Bild 3.78 Ubersicht tiber die verschiedenen Typen von Feldeffekt-Transistoren und ihre

Kennlinien.
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3.5  Schaltungen mit komplementaren Feldeffekttransistoren (CMOS)

Lernziele:

e Kennenlernen der Eigenschaften von CMOS Schaltungen
e Kennlinien von CMOS Schaltungen

3.5.1 Aufbau und Wirkungsweise

Nachdem in den vorangegangenen Kapiteln die verschiedenen Typen von Feldeffekttransistoren
und deren Grundschaltungen ausfiihrlich behandelt wurden, soll noch eine weitere Schaltungsart
mit FETs betrachtet werden, die CMOS - Schaltung. Bei dieser Technik werden komplementére
Transistoren, d.h. ein n-Kanal - und ein p - Kanal - MOSFET, paarweise eingesetzt. Die
einfachste CMOS — Schaltung mit zwei selbstsperrenden Feldeffekttransistoren ist in Bild 3.79
dargestellt. Zwischen der Versorgungsspannung U, und dem Masseanschluss werden ein n-Kanal
und ein p-Kanal-Transistor in Reihe geschaltet. Der Sourceanschluss des p — Kanal - Transistors
liegt dabei direkt an Uy, die Drainanschlisse der beiden Transistoren werden miteinander
verbunden und bilden den Ausgang der Schaltung und der Sourceanschluss des n— Kanal —
Transistors liegt an Masse. Am Eingang der Schaltung werden die Gates der beiden Transistoren
miteinander verbunden. Da Spannungen und Strome eines p-Kanal Transistors umgekehrte
Vorzeichen wie die eines n-Kanal Transistors haben, flieBt also beim p-Kanal Transistor der
konventionelle Strom entgegen der positiven Zéhlrichtung von Source nach Drain, so dass das
Potential im Kanal unter dem Gate negativer ist als das Sourcepotential und daher einer negativen
Gatespannung Ugg < 0 entspricht. Das Kennlinienfeld eines p-Kanal Transistors liegt bekanntlich

im dritten, das des n-Kanal Transistors im ersten Quadranten der I , Upg-Ebene.

-

[

Ua

o] ¥ To

L,

4
o

Bild 3.79 CMOS - Grundschaltung.

Bild 3.80 zeigt einen Querschnitt eines solchen Transistorpaars. Auf einem neutralen Silizium-
Wafer werden die Bereiche fur die beiden Transistoren definiert und mit einer entsprechenden
Dotierung versehen. In den p-dotierten Bereich werden hochdotierte n-Bereiche fiir Source und
Drain des n-Kanal Transistors und in den n-dotierten Bereich werden hochdotierte p-Bereiche fur
Source und Drain des p-Kanal Transistors eingebracht. Zwischen den beiden Transistoren wird an
der Oberflache ein Bereich mit einem Oxid versehen, das die Entstehung parasitarer Effekte
verhindern soll. Unter dem Oxid bleibt jetzt nur noch ein kleiner Bereich tbrig, in dem sich die n-
und die p- Wanne beriihren. Unter Beriicksichtigung der an diesen Bereichen angelegten
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Spannungen ( p-Wanne: Masse, n-Wanne: positive Versorgungsspannung) ist dieser pn —
Ubergang immer gesperrt, d.h. es flielt nur ein sehr kleiner Sperrstrom. Bei den neuesten
integrierten CMOS — Schaltungen sind die beiden Transistoren vollig voneinander getrennt.

S G D D G S
7 i
n+ p+ p+ Oxid n+ n+ p+
n-Wanne ‘ p-Wanne

Silizium-Wafer

Bild 3.80 Querschnitt durch eine CMOS-Grundschaltung.

3.5.2  Funktion und Kennlinien

Zum Verstandnis der Funktion der CMOS - Schaltung sollen die Kennlinien der beiden
Transistoren zundchst einzeln betrachtet werden. Die Eingangskennlinie und das
Ausgangskennlinienfeld des n-Kanal Transistors zeigt Bild 3.81 und die entsprechenden
Kennlinien fir den p-Kanal Transistor Bild 3.82. Die Gleichungen der Eingangskennlinie und die
des Ausgangskennlinienfeldes wurden bereits im Kapitel 3.4 ausfihrlich beschrieben.

Fur den n-Kanal Transistor gilt:

Ip =§(UGS ~U,, ) ( Eingangskennlinie )

UosF | i 3.164
Ip=4-|Ugs —U)-Ups — ; (linearerBereich) :
Ip :%ﬂ-(UGS —Ug )? ( Sattigungsbereich)

Beim p-Kanal Transistor gelten die Formeln:

~1p zg(UGS ~Ugp P ( Eingangskennlinie )
2
—lp=p-{Ugs —Ut)-Ups —w (linearerBereich) 3.165
1 2 rrs .
~1p =E,3-(UGS ~Uyp) ( Sattigungsbereich)

Beide Transistoren haben nach den Bildern 3.81 und 3.82 betragsmél3ig gleiche Kennlinien. Dies
bedeutet, dass der Steilheitskoeffizient £ fir beide Transistoren gleich sein muss. Wie bereits
mehrfach erwahnt wurde, ist die Beweglichkeit der Elektronen p, etwa um den Faktor 3 groRer
als die Beweglichkeit p, der Locher. Da die Transistoren auf einer integrierten Schaltung alle
gleichzeitig hergestellt werden ist zu erwarten, dass die auf die Flache bezogene Kapazitat C'o fur
den n- und den p-Kanal Transistor gleich grof? ist. Damit kann folgender Ansatz gemacht werden:
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0,5 7 0,5 1 11
0,45 7
0,4 0,47
10
0,35 T
0,3 1 0,37
9
0,25 7 UGS
] \
0,2 0,2 8
0,15 A
;
0,1 A 0,1
6
0,05 7
5
0 +———— 0- T 4
01 2 3 4 5 6 7 8 9 101 o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
Ugs IV —» Ups [V —»
Bild 3.81 Eingangskennlinie und Ausgangskennlinienfeld des n-Kanal Transistors.
Wh Wp
ﬂnzﬂncéxl_:ﬂ und ﬂp:ﬂpcéxl_:ﬂ
n p
3.166

mit g, ~3- pp und der Annahmel, =1, folgt:

Das Ergebnis sagt aus, dass es unter den gemachten Voraussetzungen moglich ist, zwei
komplementére Feldeffekttransistoren mit betragsmélig gleichen Eingangskennlinien und
Ausgangskennlinienfeld herzustellen, wenn der p-Kanal Transistor etwa 3 mal so breit wie der n-
Kanal Transistor ist.

Ugs IV —» Ups IV —»

-11-10 9 8 -7 6 5 4 3 -2 -1 0 -5 -14 -13 -12 11 10 9 -8 -7 -6 -5 -4 -3 -2 -1 0

T T S S S R R 0 4
-5

r -0,05
-6

r-0,1

-7
r -0,15

r-02 .g

r -0,25

Loz 9
r -0,35

r-04 -10

r -0,45

--05

-11

Bild 3.82 Eingangskennlinie und Ausgangskennlinienfeld des p-Kanal Transistors
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Ny N\
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0,11

0,05 A

T )4
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15

UDS/V e

Bild 3.83 Ausgangskennlinienfeld und "Lastkurve" der CMOS-Schaltung

Zur Ermittlung des bestmdglichen Arbeitspunktes der CMOS — Schaltung ist die
Ubergangskennlinie hilfreich. Zur Ermittlung dieser Kennlinie betrachten wir wieder die
Schaltung in Bild 3.79. Der p-Kanal Transistor ersetzt hierbei den sonst iblichen Lastwiderstand.
Da dieser p-Kanal Transistor aber auch mit dem Eingangssignal angesteuert wird, ist es nicht
mehr auf einfache Weise maglich, einen Arbeitspunkt zu bestimmen. Als "Last" erhalten wir jetzt
das gesamte Kennlinienfeld des p-Kanal Transistors. Legen wir dieses Kennlinienfeld in das
entsprechende Kennlinienfeld des n-Kanal Transistors, so erhalten wir Bild 3.83. Anstelle einer
Lastgeraden erhalten wir jetzt aus den Schnittpunkten der beiden Kennlinienfelder eine
nichtlineare Lastfunktion. Sie entsteht durch die unterschiedlichen Gate-Source-Spannungen an
den Gates der beiden Transistoren.

Unter der Annahme, dass U, =15V betrégt und die Eingangsspannung U, von 0V auf 15 V
erhéht wird, ergeben sich flr die Gate-Source-Spannungen der Transistoren die in Tabelle 3.5
aufgelisteten Spannungswerte Ugs, und Ugsp. Fur die in der Tabelle unterlegten Werte sind in
Bild 3.83 die Schnittpunkte der beiden Kennlinienfelder eingetragen. Verandert man die
Eingangsspannung in sehr kleinen Schritten, erhdlt man die in Bild 3.83 eingezeichnete
"Lastkurve".

Tragt man die Ausgangsspannung U, Uber der Eingangsspannung U, auf, erhédlt man die
Ubergangskennlinie der Schaltung. Fir Werte von Ue < Uy, und  Ue > Uy, - |Uyyp| ist entweder
der n-Kanal oder der p-Kanal Transistor gesperrt. Der Drainstrom ist damit Ip = 0. Im Bereich
dazwischen nimmt der Drainstrom zundchst zu, bis beide Transistoren gleich ausgesteuert sind.
Dies ist der Fall fir Ue = Uy / 2. Wird U, weiter erhoht, nimmt der Strom wieder ab, bis er bei
Ue = Uy - |Uinp| den Wert O erreicht. Diesen Verhalten des Stromes ist ebenfalls in Bild 3.84
dargestellt. Die Steilheit der Ubertragungsfunktion ist bei U, = Uy / 2 am groRten. Deshalb ist fir
analoge Schaltungen in CMOS-Technik hier der ideale Arbeitspunkt. Abhéngig von der GroRe
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der Versorgungsspannung erhdlt man so einen mehr oder weniger groRen Bereich, in dem die
Schaltung nahezu linear arbeitet.

Ue Ugsn Ugsp
ov ov -15V
1Vv 1v -14V
2V 2V -13V
3V 3V -12V
4V 4V -11V
5V 5V -10Vv
6V 6V -9V
N 1AYs -8V
8V 8V -1V
9V 9V -6V
10V 10V -5V
11V 11V -4V
12v 12v -3V
13V 13V -2V
14V 14V -1v
15V 15V ov

Tabelle 3.5 Zusammenhang zwischen Eingangsspannung und Gate-Source-Spannung des n-
Kanal und p-Kanal-Transistors einer CMOS - Grundschaltung.

15 105

104
10,3

10,2

10,1

- Uthp

} } t t t t t t t f t t 0,0

Ug/ V—B>
Bild 3.84 Ubertragungsfunktion und Verhalten des Drainstroms einer CMOS-Schaltung
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3.5.3  Grundschaltungen

Da bei CMOS-Schaltungen die Transistoren immer paarweise eingesetzt werden, sind
Grundschaltungen wie Source-, Drain- oder Gate-Schaltung nicht moglich.

Die einfachste Grundschaltung ist hierbei der invertierende Verstarker, wie er in Bild 3.85 in zwei
Ausfuhrungen dargestellt ist. Bild 3.85a zeigt eine Schaltung zur Verstdrkung Kkleiner
Wechselspannungen mit nur einer positiven Spannungsquelle, wahrend Bild 3.85b eine Schaltung
darstellt, mit der sowohl kleine Wechsel- wie auch kleine Gleichspannungen verstarkt werden
konnen. Im Idealfall ist bei dieser Schaltung die Ausgangsspannung u, =0, wenn die
Eingangsspannung ue = 0 ist. Der Arbeitspunkt beider Schaltungen liegt genau bei der Hélfte der
angelegten Versorgungsspannung.

Ru?J ] |

o ——o o—e ¢+—oO
“ o wa

SR V1 AR A I [

T

(o)
L 4

a) b)
Bild 3.85 CMOS - Grundschaltungen
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4. Verstarkerschaltungen

Lernziele:

Kennenlernen der Grundlagen von Verstarkerschaltungen

Verstehen der Funktion von Stromquellen- und Stromspiegelschaltungen
Kennenlernen des Aufbaus und der Wirkungsweise des Differenzverstarkers
Verstehen der Begriffe Gegenkopplung und Mitkopplung in Verstarkerschaltungen

Verstarker sind eine wesentliche Baugruppe der analogen Schaltungstechnik. In modernen
Signalverarbeitungs- und MeRsystemen werden die Signale zunehmend in digitaler Form
verarbeitet. Doch die Signale unserer AuRenwelt sind ursdachlich analoger Art und werden von
Sensoren erfasst. Andere Signale werden drahtlos verbreitet, z.B. Radio, TV, Mobilfunk, WLAN.
Auch diese Signale missen zuerst von der Antenne erfasst und analog weiter verstarkt werden,
bevor durch entsprechende Analog-/Digitalwandler fir die digitale Weiterbearbeitung aufbereitet
werden. Bild 4.1 zeigt eine Signalverarbeitungskette, in der eine physikalische GrofRe durch einen
Sensor erfasst wird und nach analoger und digitaler Verarbeitung wieder tber einen analogen
Aktor auf eine physikalische GroRe einwirkt. Im Signalweg in Bild 4.1 sind zwei Arten von
Verstarkern eingesetzt worden. Der Verstarker nach dem Sensor arbeitet im Kleinsignalbetrieb,
wahrend der Aktor von einem Leistungsverstarker angesteuert wird.

Ein wichtiges Unterscheidungsmerkmal ist der Frequenzbereich, in dem der Verstarker arbeiten
soll. Dabei unterscheidet man zwischen Gleichspannungs- und Wechselspannungsverstérkern. Die
Wechselspannungsverstarker ~ werden in  Niederfrequenz- und  Hochfrequenz- und
Mikrowellenverstarker eingeteilt.

Trotz ihrer Vielfalt basieren alle Verstarker auf den Transistorgrundschaltungen. Sie
unterscheiden sich durch die Kopplung der Ein- und Ausgange bzw. zwischen den einzelnen
Verstarkerstufen. Eine Sonderstellung nehmen Operationsverstarker ein. Deshalb werden sie auch
in Kapitel 5 extra behandelt.

4.1  Mehrstufige Verstarker

In den vorausgegangenen Kapiteln wurden die verschiedenen Grundschaltungen mit bipolaren
und Feldeffekt — Transistoren und einfache Verstérkerschaltungen mit immer nur einem einzelnen
Transistor behandelt. Oftmals ist aber die Verstarkung einer einzelnen Stufe nicht ausreichend.
Dort mussen mehrstufige Verstarker eingesetzt werden. Am Beispiel eines zweistufigen
Wechselspannungsverstarkers nach Bild 4.2 soll exemplarisch gezeigt werden, welche
zusatzlichen Randbedingungen dabei zu beachten sind.

Kleinsignal- A/D-
Sensor verstarker Umsetzer
physikalische
GroRke I>
DSP
Leistungs- D/A-
Aktor verstarker Umsetzer
physikalische
Grofte q

Bild 4.1 Blockschaltbild einer Signalverarbeitungskette.
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Bild 4.2  Zweistufiger Wechselspannungsverstarker. a) Gesamtschaltung, b) Kleinsignal-
Ersatzschaltbild

Der Verstarker besteht aus zwei hintereinander geschalteten Emitterschaltungen. Die Verstarkung
der ersten Stufe betragt:

Ua _iC1RL1 ;
A1 =% = :_SlRLl mit Ugg; = U, 4.1
e Uggy

Im Widerstand Ry ; sind alle Widerstdnde zusammengefasst, die fir die erste Stufe als Last
wirken. Dieser l&sst sich anhand des Kleinsignal-Ersatzschaltbilds, Bild 4.2 b), leicht ermitteln. Es
ist:

R|_1=Rc:1||F321||Rzz|I§—2
2

B2
Rc1R21R22 ™ 4.2
2

R =
B B B
Ro1R22 sz +Rc1R22 sz +Rci1R21 sz +Rci1R21R22
2 2 2

Wenn wir die bei der Emitterschaltung getroffenen Vereinbarungen, dass die Widerstande des
Spannungsteilers Ry; und Ry, grof3 gegentliber dem differentiellen Basis-Emitter-Widerstand S.4/S,
des Transistors 2 im Arbeitspunkt sind, konnen wir die Gleichung 4.2 vereinfachen zu:

_ Reifs _ 1
- By +S,Rey Clm.% 4.3

2
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Die Wechselspannungsverstarkung der ersten Stufe wird damit zu:

U, 1
_Ya_ gp -
ATy C L SRy 4.4
B

Die Verstarkung der zweiten Stufe wird anlog zu der Berechnung der ersten Stufe durchgefihrt.

u - R .
A =—2 —_ 2 _ -S,R, mit Ug,=U, 4.5

ual ubeZ

Der Lastwiderstand R, der zweiten Stufe ist nach Bild 4.2 b) die Parallelschaltung der beiden
Widerstande Rc, und R.. Damit ist:

— RCZRL
Y R, R, 46
Damit erhalten wir die Wechselspannungsverstarkung der zweiten Stufe:
u R
-2 __SR.,. ‘Lt
A, u, 2Re2 R, + R 4.7

Die Gesamtverstarkung beider Stufen ist das Produkt der Einzelverstarkungen A; und A, der
beiden Stufen.

u, : 1 A : u, A
Ags =— mit u, =Au, und —=—wird Ageszu—:Azual—:AzA1

u Ua

e e e al

48
1 R,

SZRC1 Rcz + RL

2

Ages = SlsZ RClRCZ
1+

Wie bei allen bisherigen Betrachtungen und Vereinfachungen missen auch bei dieser Schaltung
die Kapazitaten C;, C,, und C; so gewdhlt werden, dass ihr Blindwiderstand 1/@C fir die
Frequenz der zu verstarkenden Wechselspannung sehr klein wird. Je niedriger aber die
Frequenzen werden, umso gréRer missen die Kapazitaten der Kondensatoren werden, was
wiederum auch ein grofReres Volumen der Bauelemente bedeutet. Bei den modernen SMD-
Bauelementen kann dies sehr schnell dazu fiihren, dass sinnvolle wechselspannungsgekoppelte
Verstarker Uberhaupt nicht mehr realisierbar sind. In diesen Fallen missen dann
Gleichspannungsverstérker eingesetzt werden.

4.2  Stromquellen und Stromspiegel

Eine Stromquelle liefert einen konstanten Ausgangsstrom und ein Stromspiegel stellt am Ausgang
eine verstérkte oder abgeschwéchte Kopie des Eingangsstromes bereit. Damit ist ein Stromspiegel
eine stromgesteuerte Stromquelle. Jeder Stromspiegel kann auch als Stromquelle betrieben
werden, wenn der Eingangsstrom konstant gehalten wird.
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4.2.1  Stromquellen

Betrachten wir die Ausgangskennlinien eines bipolaren Transistors oder MOSFETSs, dann
verlaufen diese in einem weiten Bereich horizontal, siehe Bild 4.3. Der Kollektor- oder Drain-
Strom hangt faktisch nicht von der Kollektor-Emitter-Spannung bzw. Drain-Source-Spannung ab.
Somit kann man einen Transistor als Stromquelle einsetzen, wenn man seine Eingangsspannung
konstant halt. Dabei empfiehlt sich die Emitter- bzw. Source-Schaltung mit Stromgegenkopplung.
Der Ausgangstrom wird durch die Formeln 4.9 beschrieben:

Upgg=const.
| = lcUge Uce)~ 1cUge) = const, »

Ugg=const.

ID(LJGS’LJDS)z ID(UGS) = COﬂSt

Damit erhélt man nach der Maschengleichung

lc>>1g

Up=Ug +Ug =Ug +(Ic+15)Re = Ug +1cR; 4.10
Daraus folgt mit Ic = I,

Uy —Ug Y07V Y —07V

|
) Re Re

411

Der Transistor in der Emitterschaltung arbeitet nur korrekt, wenn Ucg > Ucg g4t ISt und damit gilt:
U, =Ug+U¢ >UR+UCE,sat=U0_UBE+UCE,sat 4.12
Das Ausgangskennlinienfeld ist in Bild 4.3 dargestellt.

Der Innenwiderstand, man kann ihn auch als Ausgangswiderstand der Stromquelle bezeichnen,
einer idealen Stromquelle ist unendlich. Der Ausgangswiderstand ist definiert als

ou,
r,=
ol

4.12

a |Uy=const.

mA UCE,sar

/ 0,72
10+
[ Yar
sl v
1 0,70
4-
0.68
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Bild 4.3 Ausgangskennlinienfeld eines bipolaren Transistors.

Wie bereits diskutiert wurde, wird der reale Anstieg der Ausgangskennlinien durch den Early-
Effekt verursacht. Aus der Formel fir den Ausgangswiderstand der Emitterschaltung mit
Stromgegenkopplung ergibt sich unter der Annahme von R¢ — oo und Ry =0

~ rCE(1+ e J 4.13

Rg + Ige

a |U,=const.

Fur g>>1 und rge = SIS folgt:

4.14

~

Pee fur Rz >> g

a

{rCE (1+SRg) firRy << ry
r‘ ~

Fur eine Stromquelle mit MOSFET erhélt man unter Anwendung der Source-Schaltung mit
Stromgegenkopplung und I, = Ip

U,=Ug+Ugx =1,Rs +Ug =1 R +U, + 2;‘ 4.15

Beim Einzel-MOSFET kann man I, und U, vorgeben und damit

Ug-U 2
Rg =0 “th _ | 4.16
la p-la

Den Ausgangswiderstand erhdlt man aus der Source-Schaltung mit Stromgegenkopplung mit:

fos>>1/S S>>Sg

~ rDS(1+(S+SB)RS) ~ rDs(1+SRs) 4.17

a |U,=const.

4.2.1.1 Stromquellen mit diskreten Transistoren

Bild 4.4 zeigt die haufigsten praktischen Stromquellen. Fur 1q>> 1g = 0 gilt

Ub
© "R +R, :|azRi(RUbRé —UBEJ mit U, ~ 07V 4.18
IR, ~ 1,R, +Uge s\,

Der Ausgangstrom ist temperaturabhangig, da die Basis-Emitter-Spannung von der Temperatur
abhangt
dl,  1dUg 2mVIK

aT R, dT R 419

In der Schaltung nach Bild 4.4b wird die Temperaturabh&ngigkeit verringert, indem die Basis-
Emitter-Spannung durch die Spannung an der Diode kompensiert wird. Damit gilt mit Up = Ugg
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DN
P
i .
a ohne Ug-Kompensation b mit Uge-Kompensation ¢ mit Z-Diode

Bild 4.4 Stromquellen mit diskreten Transistoren.

U, -U,
" T R+R, :IazM mit Uy ~0,7V
IqR2 ~ IaR3 (Rl+ RZ)R3

Somit erhalt man fir die Temperaturabhangigkeit des Ausgangsstromes:

d,

R, du, _2mV/K R, ~ 2mVIK. I,
dT (R,+R,)R, dT R, R+R, U, -U,

Fur die Schaltung nach Bild 4.4c ergibt sich

U, -Uge _U, -0V
: RS R3

Die geringste Temperaturabhéangigkeit erhdlt man mit Uz ~5-6 V.

412  Stromspiegel

96

4.20

4.21

4.22

Bild 4.5 zeigt die Schaltung von Stromspiegeln mit bipolaren Transistoren und MOSFETSs. Ein
Stromspiegel besteht im einfachsten Fall aus zwei Transistoren und zwei Widerstanden zur
Stromgegenkopplung. Durch einen Vorwiderstand Ry kann man einen konstanten Referenzstrom
einstellen und somit den Stromspiegel in eine Stromquelle umwandeln. Fiir den Stromspiegel mit

npn-Transistoren nach Bild 4.5a ergibt der Maschensatz
(|01 + IBl)Rl +UBE1 = (ICZ + IBZ)RZ +UBE2

Nach den Formeln fiir die npn-Transistoren nach Kapitel 3.2

|
U C1l
I l.,e™r Iy, =—
C1 S1 ' Bl
B
Uge» I
— Ur CE2 _ 'c2
e, = 15,8 1+ , g, =—=
A B
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a mit npn-Transistoren b mit n-Kanal-Mosfets

Bild 4.5 Stromspiegel mit bipolaren Transistoren und MOSFETS..

Fur den ersten Transistor kdnnen wir den Early-Effekt vernachldssigen, da Ucg; = Uggg << Ua ist.
Aus dem Knotensatz folgt

Ie:|C1+IBl+IBZ ) Ia=ICZ 4.25

Fur den allgemeinen Fall erhélt man durch Einsetzen von 4.25 in 4.24 und bei Vernachldssigung
des Early-Effekts folgende Gleichung

(l+%jR1ICl+UTIn%=(1+%jR2IC2+UTIn:ﬁ 4.26

S1 S2

Diese Gleichung ist explizit nicht losbar. Fir ausreichend grolRe Widerstande dominieren die
linearen Terme in der Gleichung und man erhalt:

Rilci =R,lc, 4.27
Daraus folgt fiir den Ausgangsstrom mit Hilfe von 4.25:

| Rl I B>>1+R; /R, R1

— JI; R, R, 4.28

Damit bestimmt nur noch das Widerstandsverhaltnis das Ubersetzungsverhaltnis zwischen
Eingangs- und Ausgangsstrom.
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4.3 Der Differenzverstarker

Fur viele Anwendungen werden Verstarker ben6tigt, die eine sehr groRe Bandbreite fir Signale
von Gleichspannung bis hin zu Frequenzen im MHz-, ja sogar bis in den GHz-Bereich besitzen
miussen. Dies bedeutet, dass sowohl der Eingang der Verstarkerschaltung wie auch die einzelnen
Stufen bei mehrstufigen Verstérkern, nicht mehr durch Kondensatoren entkoppelt werden kénnen.
Andere Probleme bei der Verstarkung von sehr kleinen Signalen mit &ul3erst geringer Leistung der
Signalquelle sind Stérungen, die auf dem Weg vom Signalgeber zum Verstarker in die
Verbindungsleitungen einkoppeln kénnen.

Fur diese Aufgaben sind andere Konzepte fiir den Schaltungsaufbau erforderlich, als sie bisher in
der Vorlesung behandelt wurden.

Eine LOsung bietet hierbei eine Schaltung, wie sie in Bild 4.6 gezeigt wird. Einen Verstarker mit
diesem Aufbau nennt man auch Differenzverstarker. Im Folgenden soll durch die Erl&duterung der
Schaltung die Bezeichnung erklart und erarbeitet werden.

Die Schaltung in Bild 4.6 besitzt zwei Eingange, die nicht durch Kondensatoren
gleichspannungsméRig von der Signalquelle entkoppelt sind, d.h. die Gleichspannungen an der
Basis der beiden Transistoren T; und T, liegt auch am Innenwiderstand der Quellen an.

Damit die gezeigte Schaltung auch einwandfrei funktioniert mussen folgende Bedingungen erfullt

sein:

- beide Transistoren und die Widerstande Rc; und Rz mussen jeweils die gleichen Kennwerte
besitzen.

- die Transistoren und die Widerstdnde miissen so angeordnet sein, dass die genannten Paare
mdoglichst auch die gleiche Temperatur besitzen, also méglichst gut thermisch gekoppelt sind.

- fir beide Transistoren missen gleiche Arbeitspunkte eingestellt werden.

O +Uj

Ue1

Bild 4.6 Grundschaltung eines Differenzverstarkers
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Im Gegensatz zu den bisher behandelten Schaltungen besitzt der Verstarker in Bild 4.6 jetzt zwei
Eingange. Wenn wir die Gleichungen der beiden Eingangsmaschen erstellen, erhalten wir:

Maschel Masche 2
Ug1 —Ug —Upgg =0 Ugp —Ug —Ugg2 =0 4.99
Ugg1 =Ue1 —UE Ugg2 =Ueg2 —Ug

Die Eingangsspannungen Ue; und ue; bestehen aus einem Gleichanteil (Arbeitspunkteinstellung)
und einem Wechselanteil (zu verstarkende Wechselspannung).

Durch Einsetzen der Steilheit S und Umformung nach Ugg = Ic /S werden die Gleichungen der
Maschen zu:

iCl:(uel_uE)'Sl icz =(Ue2_UE)'Sz
4.30

i =i, +ig, fur B>>1gilt i =g, +ic,

Die Spannung ug am Emitterwiderstand Rg wird durch die Summe der Emitterstrome der beiden
Transistoren bestimmt und wird mit der Vereinfachung fur g» 1 zu:

Ug = RE(iCl +ic2): RE((uel _UE)'Sl +(ue2 _UE)'SZ)

~ ReSjUy —ReSjUg +ReS,Upp —ReS,Ue
431
U (1+Re (S, + Sz))z Re (uelsl +U,,S,)

U. ~ RE (uelsl +u9282)
T (L+Re(S,+5,))

Da wir vorausgesetzt haben, dass beide Transistoren identische Kennwerte besitzen, miissen also
auch die Steilheiten gleich sein. Mit S; = S, = S wird die Spannung am Emitterwiderstand ug zu:

Ue ~ SRE (Ugg +Ue2)
B L+ 2SRe)
mit S-Rg >>1 wird 4.32

Ue = (Uel +ue2)
E 2

Die Spannung ug ist proportional der Summe der beiden Eingangsspannungen (Ue; + Ue2), d.h.
wenn beide Wechselspannungsanteile die gleiche Polaritdt und identische Amplituden besitzen
verandert sich ug proportional der Summe (Ue1 + Uep). Die Basis-Emitter-Spannung ist nach der
Maschengleichung die Differenz der Eingangsspannung und der Spannung am Emitterwiderstand.
Verédndert sich ug , werden Ugg; und Ugg, verdndert, wodurch die Arbeitspunkte der beiden
Transistoren verschoben werden. Auf das Ausgangskennlinienfeld eines Transistors bezogen,
bedeutet dies eine Abnahme bzw. Zunahme der Steuerspannung und damit Abnahme bzw.
Erhohung des Kollektorstroms, was wiederum zu einem reduzierten bzw. erhéhtem Emitterstrom
und damit zu einer Verkleinerung bzw. VergroRerung der Spannung am Emitterwiderstand fuhrt.
Diese Art der Gegenkopplung haben wir bisher nur zur Kompensation der Temperatureinfliisse
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betrachtet. Sie wirkt in dieser Schaltung aber auch, wenn an beiden Eingéngen identische
Wechselspannungen anliegen. Man spricht in einem solchen Fall auch von Gleichtaktsignalen.
Durch die Gegenkopplung ist die Verstarkung dieser Signale klein.

Haben die Eingangswechselspannungen dagegen entgegen gesetzte Polaritdt und gleiche
Amplitude bleibt die Summe der Eingangsspannungen (Ue; + Uep) konstant, d.h. Die Spannung ug
am Emitterwiderstand andert sich nicht. Damit bleiben auch die Arbeitspunkteinstellungen der
beiden Transistoren und die Spannungsverstarkung der Schaltung erhalten, da es keine
Gegenkopplung wie in vorher beschriebenen Fall gibt. Diese Betriebsart bezeichnet man als
»Gegentaktbetrieb®.

Man definiert jetzt ein Gleichtaktsignal

u u
Ug =11 e2 4.33
2

und ein Gegentaktsignal

Up =Ug1 —Ue2 4.34

Die Gleichtaktverstarkung wird damit zu:

4.35

Beim Gegentaktbetrieb wird die Schaltung in Bild 4.6 jedoch als eine Kombination einer
Kollektor- und einer Basisschaltung eingesetzt. Nach Gleichung 3.77 ist die Verstarkung der
Kollektorschaltung etwa 1 und nach Gl. 3.86 die der Basisschaltung etwa S-Rc. Dies bedeutet,
dass das verstarkte Signal von Eingang 1 am Kollektor des Transistors 2 abgegriffen wird und
umgekehrt. Die Gegentaktverstarkung der Schaltung ist

A A Re ||
pp = Aaz __Aa1_ 5. cllrce

Aup  Aup 2rgg

mit rBE=§ und rcg >>Rg  wird 4.36
1

Ap ~=S-R

D~5°"Re

Das Verhaltnis der Gegentakt- zur Gleichtaktverstarkung ist

1
G:'ADL‘ZS'RC:&R 4.37
As| | Re ; |
2R,

und wird Gleichtaktunterdriickungsfaktor (Common Mode Rejection Ratio, CMRR) genannt.

Verstérker nach Bild 4.6 haben also unterschiedliches Betriebsverhalten, abhéngig von der
Phasenlage der Eingangswechselspannungen zueinander. Im sogenannten ,,Gegentaktbetrieb*
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(differential mode) ist die Spannungsverstarkung wesentlich héher als im ,,Gleichtaktbetrieb*
(common mode). Deshalb bezeichnet man diese Art von Verstarkern als Differenzverstarker.

Um die Gleichtaktunterdriickung weiter zu verbessern, misste man den Emitterwiderstand weiter
erhdhen. Dies wirde aber zu einer Verschiebung des Arbeitspunktes zu immer hoheren
Gleichanteilen der Eingangsspannungen fiihren. Deshalb verwendet man anstelle des
Emitterwiderstands eine Konstantstromquelle bzw. eine Stromspiegelschaltung wie sie im
vorangegangenen Kapitel beschrieben wurde. Da die Schaltung auch kleine Gleichspannungen
ebenso wie kleine Wechselspannungen verstarken soll, senkt man das Potential des
Arbeitspunktes an der Basis durch Verwendung einer negativen Spannungsquelle soweit ab, dass
es gerade dem Massepotential (0 Volt) entspricht. Durch geeignete Dimensionierung der
Stromquelle und Ersetzen der Kollektorwiderstande durch eine Stromspiegelschaltung wird
erreicht, dass bei einer Eingangsspannung von 0V die Ausgangsspannung ebenfalls OV ist. Die
vollstdndige Schaltung ist in Bild 4.8 gezeigt. Mit dieser Schaltung werden
Gleichtaktunterdriickungsfaktoren bis G = 10° erreicht.

Der Eingangswiderstand eines Differenzverstarkers ist der einer Kollektorschaltung ( SRe ).
Durch den hohen differentiellen Widerstand der Stromquelle kann re sehr leicht Werte > 10° Q
annehmen.

O +U,
iBias
o,
ual*
O O
Uel ueZ
iges

O -U,

Bild 4.7 Typische Schaltung eines Differenzverstérkers in Bipolartechnologie

4.4  Gegentaktverstarker

Zur Verstarkung von Wechselspannungen, die sowohl positive wie auch negative Amplituden
besitzen  missen, insbesondere bei Endstufen von Leistungsverstarkern  werden
Gegentaktverstarker eingesetzt. Diese verarbeiten das Eingangssignal in zwei Kandlen. Der eine
Kanal verstarkt die positiven und der andere die negativen Anteile des Signals. In der modernen
Schaltungstechnik werden dazu vorwiegend komplementare Kollektorstufen bzw. Drainstufen
eingesetzt. Eine einfache Form eines Gegentaktverstéarkers ist in Bild 4.9a dargestellt. Der npn-
Transistor Ubertragt die positive Halbwelle der sinusférmigen Spannung und ist wahrend der
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negativen Halbwelle gesperrt. Diese wird vom pnp-Transistor Ubertragen, der wahrend der
positiven Halbwelle gesperrt ist. Am Lastwiderstand R_ liegen dann nacheinander beide
Halbwellen an. Ist ue = 0, sind beide Transistoren gesperrt, d.h. der Ausgangsstrom ist ig = 0.
Eine reale Betrachtung der Ausgangsspannung wird notwendig, da wir bei der Betrachtung der
Ausgangskennlinienfelder der Transistoren festgestellt haben, dass unterhalb Ugg = 0,6-0,7 V der
Transistor zu sperren beginnt. In Bild 4.8 b) ist der Zusammenhang zwischen der
Eingangsspannung ue und dem Emitterstrom ig dargestelit.

Man erkennt, dass der Emitterstrom (ig = (f+1)-g ) unterhalb einer Eingangsspannung von
Ue=0,7V sehr stark nichtlinear wird, was dann zu einer starken Verzerrung der
Ausgangsspannung im Bereich um 0V herum fihrt. Diese Verzerrungen mogen zwar bei sehr
grolRen Ausgangssignalen kaum ins Gewicht fallen, aber bei niedrigen Ausgangsspannungen sind
sie doch sehr stérend.

Up

b)

Bild 4.8 a) Kollektorschaltung mit komplementéaren Transistoren, b) Ansteuerkennlinie und
Ausgangsspannung der Gegentaktverstéarkerstufe

Diese Verzerrungen kénnen reduziert werden, wenn die Ansteuerung der Schaltung veréndert
wird. Bild 4.9 a) zeigt eine erweiterte Gegentaktstufe. Die Basis der beiden Transistoren wird jetzt
uber einen Spannungsteiler mit zwei Widerstdnden und zwei Dioden angesteuert.

Wenn jetzt die Eingangsspannung u. = OV betragt, liegen an den beiden Basisanschllssen bereits
etwa 0,7 V an, d.h. es flielt bereits ein Ruhestrom durch die Transistoren. Der Verstarker ist
damit also auch bei 0V am Eingang betriebsbereit. Die Ansteuerkennlinie wird dadurch linear,
wie in Bild 4.9 b) dargestellt. Die Basis-Emitter- VVorspannung fur die beiden Transistoren wird
durch die Dioden erzeugt. Diese werden Uber die Widerstande R; und R, mit dem notwendigen
Strom versorgt, so dass jeweils etwa 0,7 V Spannung uber den Dioden D; und D, gemessen
werden kann. Der Vorteil des Einsatzes von Dioden liegt in der gleichzeitigen Kompensation der
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temperaturbedingten Schwankungen der Basis-Emitterspannung der Transistoren. Unter den
bisher gemachten Voraussetzungen, dass beide Transistoren identische Kennlinienfelder besitzen
und an beiden Dioden die gleichen Spannungen abfallen, sind auch die beiden Ruhestrome ig, und
igp gleich und durch die Last flieBt kein Strom, da das Ausgangspotential damit auch zu Null
wird.

Werden Ausgangsstufen mit héherer Verstarkung oder hoherer Ausgangsleistung benétigt, muss
die Schaltung nach Bild 4.9 a) um eine weitere Transistorstufe nach Bild 4.10 erweitert werden.
Die Transistoren T3 und T4 werden dabei zur direkten Ansteuerung der Transistoren T, bzw. T,
eingesetzt. Um eine korrekte Basis- Emitter- Vorspannung zu erzeugen, mussen jetzt jeweils zwei
Dioden in Reihe geschaltet werden. Damit wird eine Vorspannung fir die beiden jeweils in Reihe
geschalteten Basis-Emitter-Dioden der npn- bzw. pnp-Transistoren von etwa 1,4 V erzeugt, so
dass die Ruhestrome wieder symmetrisch eingestellt werden kénnen. Die Kombination zweier
Transistoren wie sie in der Schaltung nach Bild 4.10 eingesetzt wird, nennt man Darlington-
Schaltung. Die Stromverstarkung ist dabei das Produkt aus den Einzelstomverstarkungen gs - /1
der npn-Transistoren Tound T3 bzw. 4 - £ der pnp-Transistoren Tound T, .

O+Uy ?

x
=S

Ruhestrom ig,
- 0,7V
-0,7V T U
U Ruhestrom iep

i

a) b)
Bild 4.9 a) Erweiterte Kollektorschaltung b) Linearisierte Ansteuerkennlinie der
Gegentaktverstarkerstufe

+U,

—

Bild 4.10 Gegentaktverstérkerstufe fir hohe Verstarkung
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4.5 Ruckgekoppelte Verstarker

Bei der Stabilisierung des Arbeitspunktes wurde bei den Transistorgrundschaltungen bereits
mehrfach der Begriff ,,Ruckkopplung* verwendet. Allgemein versteht man darunter, dass ein Teil
des Ausgangssignals auf irgendeine Art und Weise auf den Eingang zurlickgefiihrt wird. Das
Ausgangssignal kann dabei ein Strom oder eine Spannung sein, bestehend entweder aus einer
reinen Gleich- oder Wechselgré3e oder einer Kombination aus einer Gleich- und einer
Wechselgrolie.

Bei der Riickkopplung unterscheidet man je nach Verschiebung der Phase zwischen Eingangssig-
nal und dem zurtick gekoppelten Signal zwischen ,,Mitkopplung* (Phasenverschiebung n-2x, mit
n=0,1,2,3,....) und ,,Gegenkopplung“ (Phasenverschiebung (2n+1)-w, mit n=0,1,2,3,....).

Die Mitkopplung erhéht die Verstarkung. Dies kann besonders bei mehrstufigen Verstérkern dazu
fUhren, dass die Schaltung instabil wird, d.h. die Ausgangssignale werden immer groRer, bis sie
schlielich an den Aussteuerungsgrenzen enden. Eine lineare Abhangigkeit zwischen Eingangs-
und AusgangsgroRe besteht dann nicht mehr. Man spricht auch davon, dass die Schaltung
»Schwingt“. Diese Instabilitat ist bei Verstarkerschaltungen unerwinscht, hingegen bei
Oszillatoren, Komparatoren und Schmitt-Triggern fur eine einwandfreie Funktion notwendig.

Die Gegenkopplung erniedrigt die Verstarkung. Dies haben wir besonders beim
Differenzverstarker und bei der Stabilisierung des Arbeitspunktes durch eine Kollektorstrom-
Rickkopplung gesehen. Durch eine Wechselstrom- oder —Spannungs-Gegenkopplung wird aber
auch die Verstarkung des Signals reduziert. Dies dient u.a. zur Stabilisierung der Verstarkung
von mehrstufigen Verstarkern da damit die Verzerrungen im Grof3signalbetrieb reduziert und die
Bandbreite der Verstéarker erhéht werden kann.

Verzerrungen im Grolsignalbetrieb entstehen durch die gekrimmten Kennlinien der Transistoren.
Im Kleinsignalbetrieb stellen wir den Arbeitspunkt ein und &ndern das Eingangssignal nur wenig,
so dass der Kollektorstrom sich auch nur in einem kleinen Bereich verandert. Wir gehen davon
aus, dass die Steilheit S = Ic / Ut konstant ist. Im GroRsignalbetrieb jedoch ist die Anderung des
Kollektorstroms so grof3, dass wir diese vereinfachte Annahme nicht aufrechterhalten kdnnen. Die
Steilheit muss deshalb als veranderlich in Abhangigkeit vom Kollektorstrom betrachtet werden.
Bereits bei einstufigen Verstarkern ohne Gegenkopplung gilt:

A=-S-Rg

wahrend bei einer Verstarkerstufe mit einem zusatzlichen Emitterwiderstand und der Annahme
S - Rg » 1 die Verstarkung unabhangig von S wird:

Die Verstarkung wird also nur noch von der dufReren Beschaltung des Transistors bestimmt. In der
Formel kommen keine nichtlinearen GroRen mehr vor. Am Beispiel der Schaltungen in den
Bildern 4.12 und 4.13 sollen die Prinzipien der Gegenkopplung und der Mitkopplung fir gleich-
bzw. wechselspannungsgekoppelte zweistufige Verstarker veranschaulicht werden.

451 Gegenkopplung

Wird die Spannung an der Basis von Transistor T, erhoht, sinkt die Spannung am Kollektor von
T1 und damit auch an der Basis von T, ab. Die Spannung am Kollektor von T, steigt an. Ein
kleiner Teil dieser Spannung wird tUber Rg auf den Emitter von T, zurlickgefuhrt. Der Anstieg der
Emitterspannung reduziert die Basis-Emitter-Spannung von Ty, d.h., die Spannung am Kollektor
von T; und an der Basis von T, wird erhoht. Damit sinkt die Spannung am Kollektor von T,.
Durch diese Gegenkopplung stabilisiert sich die Ausgangsspannung.
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o Uy o)
R‘cz Re2
LI b
Tz Tz
Uy Ua
Re, Re>
O O

Bild 4.12 Prinzip a) der Gegenkopplung und b) der Mitkopplung fiir Gleichspannungen

45.2  Mitkopplung

Wird die Spannung an der Basis von Transistor T, erhoht, sinkt die Spannung am Kollektor von
T1 und damit auch an der Basis von T, ab. Die Spannung am Kollektor von T, steigt an. Ein
kleiner Teil dieser Spannung wird tber Ry auf die Basis von T; zuriickgefuhrt. Die Erh6hung der
Basis-Emitter Spannung bewirkt ein Absinken der Spannung am Kollektor von T; und an der
Basis von T,. Damit steigt die Spannung am Kollektor von T, weiter an und ebenso die an der
Basis von T;. Dieser Vorgang wiederholt sich solange, bis die maximale Spannung am Kollektor
von T, erreicht ist. Durch den Mechanismus der Mitkopplung kann die Schaltung, abhangig vom
eingestellten Verstarkungsfaktor schnell die Aussteuergrenze des Verstarkers erreichen.

In Bild 4.13 a) und b) ist die Gegen- und Mitkopplung fur Wechselspannungen dargestellt. Der
Mechanismus ist derselbe wie bei den Gleichspannungen. Allerdings muss bei einer Mitkopplung
an die entstehenden Verzerrungen bei den Ausgangssignalen gedacht werden, da man bei
mehrstufigen Verstarkern sehr schnell aus einem Kleinsignalbetrieb in den Grof3signalbetrieb
kommt. Dann kann auch sehr leicht aus einer sinusférmigen Schwingung am Eingang des
Verstarkers eine rechteckférmige Schwingung am Ausgang des Verstérkers entstehen.

Die Prinzipien der Gegenkopplung und der Mitkopplung werden insbesondere auch bei
Schaltungen mit integrierten Verstérkern, die in einem spéteren Kapitel behandelt werden, eine

wesentliche Rolle bei der Funktion der aufzubauenden Schaltung spielen.
o
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Bild 4.13 Prinzip a) der Gegenkopplung und b) der Mitkopplung fir Wechselspannungen
5. Operationsverstarker

Lernziele:
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Aufbau und Wirkungsweise des Operationsverstarkers

Verstehen der grundlegenden Eigenschaften des Operationsverstérkers

Kennenlernen und Verstehen der analogen Grundschaltungen mit Operationsverstarkern
Kennenlernen des Aufbaus von Messverstarkern

5.1 Aufbau und Wirkungsweise

Ein Operationsverstérker ist ein mehrstufiger Verstarker, der als integrierte Schaltung hergestellt
wird. Der Verstarker ist so beschaffen, dass seine Wirkungsweise tiberwiegend durch seine aul3ere
Beschaltung bestimmt werden kann. Um dies zu ermdglichen, werden Operationsverstarker als
gleichspannungsgekoppelte Verstarker mit hoher Verstarkung ausgefiihrt. Damit keine
zusatzlichen Malinahmen zur Arbeitspunkteinstellung erforderlich werden, sind in der Regel zwei
Betriebsspannungsquellen erforderlich — eine positive und eine negative. Es gibt heute ein nahezu
uniiberschaubares Angebot an Operationsverstarkern. Sie unterscheiden sich nicht nur durch ihre
Betriebsdaten, sondern auch durch ihren prinzipiellen Aufbau.

Anhand des prinzipiellen Aufbaus (Bild 5.1) eines der ersten Operationsverstarker, dem pA 741,
soll die Wirkungsweise naher erklart werden.

0 +U,

l,= 300 pA

Bild 5.1 Prinzipieller Aufbau des Operationsverstérkers pA 741.

Da Operationsverstarker universell eingesetzt werden sollen, bendtigen Sie eine moglichst hohe
Differenzverstarkung Ap und einen hohen Gleichtaktunterdriickungsfaktor G. Die geforderten
Bedingungen konnen nur durch den Einsatz mehrerer gekoppelter Verstarkerstufen in einer
integrierten  Schaltung erreicht werden. Die Transistoren T; und T, bilden den
Eingangsdifferenzverstarker, der in fast jedem Operationsverstarker in irgendeiner Form
vorhanden ist. Im Gegensatz zur in Kapitel 4 gezeigten Grundschaltung wird hier nur die
Ausgangsspannung am Kollektor von T, zur ndchsten Stufe weitergeleitet. Der Transistor T, ist
eine Stromquelle und dient als Arbeitswiderstand fiir T,. Der Strom ist nicht konstant, da T,
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zusammen mit Ts einen Stromspiegel fir den Kollektorstrom Ic; darstellt. Damit ergibt sich der
Ausgangsstrom der Eingangsstufe zu

lar=1lc1—lc2 5.1

Die zusammen geschalteten Emitter des Differenzverstarkers werden (ber eine Konstantstrom-
quelle, die hier ebenso wie die Stromquelle I, schaltungstechnisch nicht aufgeldst ist, mit der
positiven Betriebsspannung verbunden. Fihrt man die Emitteranschlisse von T3 und T4 nach
aufen, anstelle sie wie in Bild 5.1 intern mit der negativen Betriebsspannung zu verbinden, kann
man die Kollektorruhestrome der beiden Transistoren durch ein Potentiometer, dessen
Mittenabgriff dann mit -U, verbunden wird, gegensinnig verdndern und damit eine
Nullpunkteinstellung vornehmen.

Der Transistor Ts bildet eine weitere Verstarkerstufe, der auch noch eine zusatzliche Stufe entlang
der gestrichelt gezeichneten Verbindungslinie vorgeschaltet sein kann. Das Symbol zeigt, dass es
sich hierbei um eine Darlington-Stufe handelt, die beim Gegentaktverstarker im vorigen Kapitel
gezeigt wurde. Ts wird in einer Emitterschaltung mit einer Konstantstromquelle anstelle eines
einfachen Lastwiderstands betrieben. Die Transistoren Tg und T; bilden die Ausgangsstufe. Sie
arbeiten als komplementére Emitterfolger mit sehr kleinem Ruhestrom im Gegentaktbetrieb.
(Beschreibung in Kapitel 4)

Die Gesamtverstarkung der Schaltung ist das Produkt der Einzelverstarkungen der hintereinander
geschalteten Verstarkerstufen. Durch den Einsatz eines Differenzverstarkers als Eingangsstufe
werden Gleichtaktsignale unterdriickt und Differenzsignale hoch verstarkt. Es kdnnen
Differenzverstarkungen im Bereich Ap = 10°.....10° erreicht werden. Dadurch ist eine starke
Gegenkopplung Uber eine &ullere Beschaltung moglich.

Die Ausgangsspannung des Operationsverstarkers

Ua = ApUp :AD(Ue+_Ue—) 5.2
ist also gleich der verstarkten Eingangsspannungsdifferenz Up.
Der gestrichelt eingezeichnete Kondensator Cy zwischen Kollektor und Basis von Ts dient zur

Korrektur des Frequenzgangs der Schaltung. Auf seinen Einfluss auf das Verhalten der Schaltung
soll an dieser Stelle nicht naher eingegangen werden.

O

) Diu

o

T2

Bild 5.2 Anschlussbelegung eines Operationsverstarkers.

Abb. 5.2 zeigt das Schaltsymbol von Operationsverstarkern. Die beiden Eingange werden als
invertierender (-) und nichtinvertierender (+) Eingang bezeichnet. Zur Versorgung besitzt der
Operationsverstarker zwei Betriebsspannungsanschliisse, an die eine positive und negative
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Betriebsspannung angelegt wird. Operationsverstarker besitzen selbst keinen Masseanschluf,
obwonhl die Eingangs- und Ausgangsspannungen darauf bezogen werden.

Ubliche Betriebsspannungen sind + 15V fiir Universalanwendungen. Heute werden vermehrt
auch Operationsverstarker mit Betriebsspannungen von + 5V eingesetzt und der Trend geht zu
einer weiteren Verkleinerung der Betriebsspannung.

[ |
UE Ua,maX
10 V T |
|
|
|
|
% : -
~100 uV 000V U,
10V +

Ua,m.-‘n
Bild 5.3 Ubertragungskennlinie eines Operationsverstarkers.

Die Ubertragungskennlinie eines realen Operationsverstarkers ist in Bild 5.3 dargestellt.

Die Differenzverstarkung ist gegeben durch

— dUa
du

Ao 5.3

Dlap

Sie entspricht der Steigung im Bild 5.3. Man sieht, dass Bruchteile von einigen mV ausreichen,
um den Ausgang Vvoll auszusteuern. Der lineare Arbeitsbereich wird oft auch als
Ausgangsaussteuerbarkeit bezeichnet. Wenn die Aussteuergrenze erreicht ist, steigt U, bei
weiterer VergroRerung von Up nicht weiter an, d. h., der Verstarker wird Ubersteuert.

Fassen wir die bisherigen Beschreibungen zusammen, erhdlt man fir einen idealen
Operationsverstarker folgende Aussagen:

- der Eingangswiderstand r. der beiden Eingénge ist sehr hoch =>r, => o
- der Ausgangswiderstand r, der Gegentaktendstufe ist sehr klein =>r, => 0
- die Differenzverstarkung Ap im Leerlauf ist sehr grof => Ap =>o0

Da integrierte Operationsverstéarker in grof3en Stiickzahlen hergestellt werden, gibt es bei der
Herstellung durch die Vielzahl der Herstellungsschritte auch Toleranzen bei den Bauelementen.
Diese fuhren dazu, dass die KenngréRen der Operationsverstarker schwanken kénnen und
Eingriffe des Anwenders zur Optimierung seiner Schaltung notwendig machen. Die Hersteller
geben deshalb nur typische Werte bzw. min.- und max.- Werte fir die einzelnen KenngréRen an
und fuhren zusétzliche Anschlisse zur Beschaltung durch den Anwender nach auf3en. Im
Wesentlichen sind das Anschliisse zur Kompensation von Verschiebungen der
Eingangsruhestrome und zur Kompensation des Frequenzgangs des Verstarkers. Im ersten Fall
spricht man auch von Offsetspannungs- bzw. Offsetstromkompensation.
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Zum besseren Verstandnis soll zunéchst der Begriff ,,Offsetspannung® (Uo) erldutert werden. Bild
5.4 zeigt ein Modell hierfur.

Sind die Kennwerte der Bauelemente der Eingangsstufe nicht identisch, wird sich dies dadurch
bemerkbar machen, dass im Fall einer Eingangsspannungsdifferenz Up =0 eine unbekannte
Eingangsoffsetspannung Uo; wirkt und die Ausgangsspannung U, =0 ist. Verbindet man also den
invertierenden mit dem nichtinvertierenden Eingang eines Operationsverstarkers, kann man am
Ausgang die mit Ap verstéarkte Differenzspannung der Eingangsspannung messen, vorausgesetzt,
die weiteren Stufen besitzen selbst keinen zuséatzlichen Offset.

r o, Uss 1

Bild 5.4 Modell zum Einfluss der Offsetspannung in mehrstufigen Verstarkern.

Allgemein ist die Ausgangsspannung
Ua=AD(UD_UO) 5.4

Setzt man umgekehrt die Bedingung, die Ausgangsspannung soll Null sein, und nimmt als
Beispiel zwei Verstéarkerstufen nach Bild 5.4 mit verschiedenen Offsetspannungen an, muss dazu
als Eingangsspannung die Offsetspannung

1
(U :O):Uo :_U01_EU02 55

angelegt werden. So gesehen ist die Offsetspannung also die Spannung, die am Eingang eines
Operationsverstarkers angelegt werden muss, damit die Ausgangsspannung Null wird.

Diese allgemein gultigen Betrachtungen tber Aufbau, Eigenschaften und Wirkungsweise von
Operationsverstarkern gelten zundchst nur fir das Bauelement ohne zusatzliche dul3ere
Beschaltung. Der Vorteil der Operationsverstarker liegt jedoch in den vielfaltigen Méglichkeiten,
durch &uflere Beschaltung des Verstarkers die Eigenschaften der Schaltung den gewiinschten
Anforderungen anzupassen. Deshalb sollen als ndchstes zwei Grundschaltungen des
Operationsverstarkers untersucht werden.

5.2 Grundschaltungen mit Operationsverstarkern
5.2.1  Der invertierende Verstarker

Die Schaltung des invertierenden Verstérkers ist in Bild 5.5 gezeigt. Die Eingangsspannung U,
wird Uber den Widerstand R; an den invertierenden Eingang angeschlossen. Ein Teil der
Ausgangsspannung U, wird Uber den Widerstand Ry auf denselben Eingang zuriickgefiihrt. Diese
Rickkopplung vom Ausgang zum invertierenden Eingang des Verstarkers stellt eine
Gegenkopplung dar. Da wir den invertierenden Eingang als virtuellen Massepunkt betrachten
kdnnen, ergibt sich fir den invertierenden Verstarker aus dem Knotensatz folgendes:
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Ue Ua

=0 ,
R, | Ry 5.6

Hierbei haben wir die wichtigste Regel zur Berechnung von Verstarkerschaltungen mit
Operationsverstéarkern benutzt. Sie lautet:

Die Ausgangsspannung eines beschalteten Operationsverstarkers stellt sich so ein, dass die
Eingangsspannungsdifferenz gleich Null wird.

Bild 5.5 Schaltung eines invertierenden Verstarkers.

Voraussetzung dafur ist, dass die Schleifenverstarkung grof? genug ist, und dass wirklich
Gegenkopplung vorliegt und keine Mitkopplung.

Somit ergibt sich fur die Verstarkung des invertierenden Verstarkers:

A=—"2a___N 5.4

Die Verstarkung der Schaltung wird also nur noch durch die beiden &uReren Widerstande
bestimmt und nicht durch die Eigenschaften des Operationsverstarkers.

5.2.2  Der nichtinvertierende Verstarker

Bild 5.6 zeigt die Schaltung des nichtinvertierenden Verstarkers. Betrachten wir den
Verstarkungsprozess qualitativ. Lassen wir die Eingangsspannung von Null auf einen positiven
Wert U, ansteigen. Im ersten Augenblick ist die Ausgangsspannung noch Null und damit auch die
rickgekoppelte Spannung. Dadurch tritt am Verstérkereingang die Spannung Up = U, auf. Da
diese Spannung mit der hohen Differenzverstarkung Ap verstarkt wird, steigt U, schnell auf
positive Werte an und damit auch die rickgekoppelte Spannung am invertierenden Eingang.
Dadurch verkleinert sich Up. Die Tatsache, dass die Ausgangsspannungsénderung der
Eingangsspannungsénderungen entgegenwirkt, ist typisch fur die Gegenkopplung.
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Bild 5.6 Schaltung eines nichtinvertierenden Verstarkers.

Man kann daraus folgern, dass sich ein stabiler Endzustand einstellen wird. Zur quantitativen
Berechnung des eingeschwungenen Zustandes geht man davon aus, dass die Ausgangsspannung
soweit ansteigt, dass sie gleich der verstarkten Eingangsspannungsdifferenz ist. Die Verstarkung
l&sst sich wieder leicht durch den Knotensatz berechnen:

U R
A=—2=14+1 55
U R,

e

5.3  Offsetspannung und Offsetstrom

Die im vorigen Kapitel besprochene Offsetspannung wirkt sich auf die beiden gerade behandelten
Verstarkerschaltungen aus. Um die Auswirkung der Offsetspannung auf diese stark
gegengekoppelten Schaltungen naher zu untersuchen, kann man sich Ersatzschaltbilder nach Bild
5.7 erstellen. Wir betrachten dabei den Operationsverstarker als ideal. Setzt man die
Eingangsspannung U, zu Null, sind die Bedingungen fir beide Schaltungen gleich. Am Ausgang
des nichtinvertierenden Verstarkers erhdlt man dann wie bereits besprochen die verstérkte
Offsetspannung:

Ua@e=®=—@+5&)Uo 5.6
Ry

Die Offsetspannung wird also mit dem gleichen Faktor wie das Eingangssignal verstarkt und nicht
mehr mit der sehr hohen Leerlaufverstarkung. Wenn wir beim invertierenden Verstarker wie in
Bild 5.7 b gezeigt, die Offsetspannung am nichtinvertierenden Eingang anlegen gilt Gleichung
5.6 auch mit ausreichender N&herung fur diese Schaltung.

Nachdem wir bisher die Operationsverstarker mit Ausnahme der Offsetbetrachtung als "ideal”
angenommen haben, sollen im Folgenden einige reale Eigenschaften der Operationsverstarker
beschrieben werden. Dies sind: Eingangsstrome, Eingangs- und Ausgangswiderstande.

Die Eingangsstrome an den beiden Eingdngen eines Operationsverstarkers entsprechen dem
Basisstrom (bzw. dem Gatestrom bei FETs) der Eingangstransistoren. Seine GroRe hangt vom
verwendeten Transistortyp und von der Eingangsschaltung ab. Im breiten Angebot der
verschiedenen Typen von Operationsverstarkern liegen die Werte der Eingangsstrome im Bereich
von wenigen pA bis hin zu einigen pA.
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Bild 5.7 Einfluss der Offsetspannung auf den nichtinvertierenden und invertierenden Verstarker.

Da die Eingangsschaltung wie gezeigt mit einem konstanten Kollektorstrom betrieben wird, sind
auch die Basisstrome praktisch gleich grofl3. Um Parameterschwankungen der Bauteile (wie auch
bei der Offsetspannung) zu beschreiben werden im Datenblatt der Verstdrker ein mittlerer
Eingangsruhestrom (input bias current)

|B:%(|e++|e—) 5.7
und ein Offsetstrom (input offset current)
IO=||e+_|e—| 5.8

angegeben. Aus diesen Angaben kann der Anwender leicht die Eingangsstrome des
Operationsverstérkers berechnen:

le, =lg+lg/2
5.9
le_=lgFlg/2

Danach werden jedem Eingang ein Ruhestrom und die Hélfte des Eingangs-Offset-Stroms
zugeordnet. Zur Vereinfachung kann man aber auch den Offsetstrom nur einem Eingang
zuordnen, wie dies in Bild 5.8 gezeigt ist. Der dadurch bedingte mogliche Fehler ist sehr klein,
denn in der Regel ist der Offsetstrom sehr viel kleiner als der Ruhestrom.

Die Wirkung der Eingangsruhestrome und der Eingangsoffsetstroms auf die beiden bisher
behandelten Verstarkerschaltungen kann mit Hilfe von Bild 5.9 berechnet werden. Mit der
vereinfachten Darstellung der Eingangsstrome nach Bild 5.9 und der Bedingung, dass die
Widerstande nach folgender Regel

_ Ri-Ry
g= (Rl TRy ) 5.10
dimensioniert sind, wird die Ausgangsspannung des nichtinvertierenden Verstarkers zu:
RN
U, = 1+R— ‘U + 1o Ry 5.11
1
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le

Ue+ O +

lo Is

Bild 5.8 Vereinfachte Darstellung der Eingangsruhestrome und des Offsetstroms

Nl

Bild 5.9 Wirkung der Eingangsstrome beim a) nichtinvertierenden und b) invertierenden
Verstarker

Der Abgleich von Ry nach der genannten Bedingung bewirkt, dass die an den Eingangen des
Operationsverstarkers liegenden Widerstande gleich gro3 sind. Der Eingangsruhestrom Ig hat
damit keinen Einfluss mehr auf die Ausgangsspannung U,. Es bleibt nur noch ein Fehler durch
den Offsetstrom lo. Da dieser aber meist sehr klein ist, lohnt es sich nicht, einen sehr aufwendigen
Abgleich vorzunehmen, wie dies flr die Eingangsoffsetspannung tblich ist.

Beim invertierenden Verstarker wird an den nichtinvertierenden Eingang, der normalerweise
direkt an Masse gelegt wird, ein Widerstand Rg angeschlossen, dessen Wert nach der Bedingung

Ri-Rn

B Zm 5.12

ermittelt werden kann. Damit sind wie beim nichtinvertierenden Verstarker die
Gesamtwiderstdnde an beiden Eingangen gleich. Fir die Ausgangsspannung ergibt sich:

R
U, = —R—NUe+Io-RN 5.13
1

Damit bleibt auch hier der gleiche durch den Offsetstrom bedingte Fehler wie beim
nichtinvertierenden Verstarker, Io - Ry.
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Zum besseren Verstandnis der gerade eingesetzten Regeln fir die Dimensionierung der
Widerstande Ry und Rg sollen die realen Eingangswiderstande des Operationsverstarkers genauer
untersucht werden.

5.4  Eingangs- und Ausgangswiderstand

Zur Veranschaulichung der Wirkung des Eingangs- und des Ausgangswiderstandes soll Bild 5.10
dienen. In Bild 5.10 a) sind die beim Operationsverstarker wirksamen Widerstdnde schematisch
eingezeichnet. Da der Eingangsverstéarker eines Operationsverstarkers ein Differenzverstérker ist,
kann man nach Bild 5.10 b) zwei Eingangswiderstdande unterscheiden: den Differenz-
Eingangswiderstand und den Gleichtakt-Eingangswiderstand. Der Gleichtakt-Eingangswiderstand
wird bestimmt durch den Eingangswiderstand einer Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung
re=rgetfSRe mit sehr groRem Emitterwiderstand Rg, der dem Widerstand der
Konstantstromquelle entspricht. Damit kdnnen sehr hohe Widerstandswerte erreicht werden. Die
Gleichtakteingangswiderstande rg liegen zwischen dem jeweiligen Eingang und Masse, also
parallel zu den Eingéngen.

Ues O—— ;
a
luD o — o U,
Up Ap
Ue. O———=

a)

U,

b) Eingangsstufe c) Ausgangsstufe

Bild 5.10 Differenz- und Gleichtakteingangswiderstand und Ausgangswiderstand beim
Operationsverstarker.

Zur Untersuchung des Differenzeingangswiderstandes muss man den Weg des Gegentaktsignals
naher betrachten. Die Eingangsstufe wirkt jetzt wie eine Reihenschaltung einer Kollektor- und
einer Basisschaltung.

Aus der Betrachtung der Eingangswiderstande der Grundschaltungen in Kapitel 3 wissen wir,
dass der Eingangswiderstand eine Kollektorschaltung r. = SR ist, und der einer Basisschaltung
etwa 1/S. Damit wird der Differenzeingangswiderstand rp durch den hohen Eingangswiderstand
der Kollektorschaltung bestimmt.

Der Ausgangswiderstand wird durch die Gegentaktendstufe bestimmt, die wiederum eine
Kollektorschaltung darstellt. Wenn kein Emitterwiderstand vorhanden ist, wird ry = (Ry/f+1/S),
wobei Ry der Ausgangswiderstand der vorgeschalteten Verstarkerstufe im Operationsverstarker
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ist. Die Spannung der Quelle ist die mit der Differenzverstarkung Ap verstarkte Differenz der
Eingangsspannungen. Der Ausgangswiderstand r, kann damit sehr kleine Werte annehmen.

5.5 Frequenzgang

Beim Studium des Datenblatts eines Operationsverstarkers findet man neben einer Fille von
technischen Daten eine Vielzahl von graphischen Darstellungen, die Auskunft tber das Verhalten
des Bauelements geben. Eine wesentliche Angabe ist dabei die Darstellung der
Differenzverstarkung Ap (Open-Loop Signal Differential Voltage Amplification) Uber der
Frequenz, wie sie fur den schon erwéhnten Operationsverstarker pA 741 in Bild 5.11 gezeigt ist.

Open-Loop bedeutet, dass der Operationsverstarker ohne duRere Gegenkopplung betrachtet wird.

Die Darstellung erfolgt Giblicherweise in dB (Dezibel) Giber dem Logarithmus der Frequenz, wobei

u
AD|dB =20-log i 5.14

ist. Dies bedeutet: 20 dB entsprechen einer Spannungsverstarkung von 10, 40 dB einer von 100
uSw.

110
100

I T !l”ﬂ
Vee+ =15V +

Veg-=-15V ||
Vo =10V TT7]]
RL=2kQ |

Voltage Amplification — dB

Ayp - Open-Loop Signal Differential

AT I
1 10 100 1k 10k 100k 1M 10M
f - Frequency — Hz

Bild 5.11 Frequenzgang der Differenzverstarkung Ap eines Operationsverstarkers pA 741

Auf den Verstarkungsfaktor bezogen, bedeutet dies eine doppellogarithmische Darstellung, aber
wie Bild 5.11 zeigt, wird daraus bei der Angabe in dB eine einfach logarithmische. Man kann aus
der Darstellung folgendes erkennen:

Bei Frequenzen unterhalb 3 Hz betragt Ap tiber 100 dB ist also gréRer 10°. Danach wird mit
steigender Frequenz Ap immer kleiner, bis bei etwa 1 MHz die Verstarkung auf 0 dB oder den
Wert 1 abgesunken ist. Die Steigung der Geraden betrégt etwa —20 dB pro Dekade der Frequenz.
Dies entspricht einem Tiefpass. Fur den Anwender l&sst sich daraus die maximal moégliche
Frequenz ablesen, die fur eine gewunschte Verstarkung einer Eingangsspannung moglich ist.
Beachten sollte man auch die Randbedingungen, unter denen der gezeigte Frequenzgang gilt.
Diese sind hier im Bild direkt mit angegeben: Betriebsspannung + 15V, Ausgangsspannung

+ 10 V, Lastwiderstand am Ausgang 2 kQ und 25°C Umgebungstemperatur. Neben dem
sogenannten Amplitudengang ist aber fir die einwandfreie Funktion einer Schaltung auch der
sogenannte Phasengang entscheidend. Beim Phasengang wird die Phasenverschiebung des
Ausgangssignals gegeniiber dem Eingangssignal dargestellt. Die Phasenverschiebung ist bei
niederfrequenten Signalen praktisch ausschlieBlich durch parasitidre Kapazitaten der Bauelemente
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verursacht, wahren bei hoch- und hdchstfrequenten Verstarkern auch die Laufzeit des Signals
durch den Verstarker mit zur Phasenverschiebung beitrégt.

Die Stabilitat einer Verstéarkerschaltung hangt von der Phasenlage zwischen Ausgangs- und
Eingangssignal ab. Da Operationsverstarker immer mehrstufige Verstarker sind, und jede
einzelne Stufe ein eigenes Tiefpassverhalten zeigt, ist es sinnvoll, sich ein Modell mit den
wichtigsten Tiefpassen zu erstellen.

+ o— _l_
Up Sy UDA Ry ¢ lUr U; S, lU"’
m A
BRI VRS e (R 0 1 S B
fqr = 10 kHz f42 = 100 kHz fe3 =1 MHz
Differenzverstarker Darlingtonschaltung pnp-Transistor

Bild 5.12 Grenzfrequenzen in einem Operationsverstarker nach Bild 5.1

Fur die Schaltung in Bild 5.1 wiirde dies der Darstellung in Bild 5.12 entsprechen. Die
Eingangsstufe besitzt wegen der geringen Eingangsstrome und der hohen Eingangswiderstande
die niedrigste Grenzfrequenz. Mit den in Bild 5.12 angenommenen Werten betrégt diese 10 kHz.
Die Grenzfrequenz der Darlingtonstufe ist aufgrund der wesentlich héheren Strome und kleineren
wirksamen Widerstande schon deutlich hoher. Die Grenzfrequenz der Gegentaktendstufe wird im
Wesentlichen durch den pnp -Transistor bestimmt, der bei sehr preiswerten Technologien oft
schlechtere Daten als der npn - Transistor besitzt. Prinzipiell ist mit jedem Tiefpass oberhalb der
Grenzfrequenz eine Abnahme der Verstarkung um 20 dB / Dekade und eine zusatzliche
Phasenverschiebung verbunden. Bei der Grenzfrequenz betrdgt die Phase 45° und wachst bei
hoher werdenden Frequenzen bis auf 90° an. Aus den Uberlegungen und Berechnungen nach Bild
5.12 kann ein Bode-Diagramm aus Geradenstticken konstruiert werden, wie es in Bild 5.13
dargestellt ist. Man erkennt bei fy; ein Absinken des Betrags der Verstarkung Ap um 20 dB /
Dekade und bereits eine Verschiebung der Phase um 45°. Diese verandert sich nun mit —-90° /
Dekade, so dass sie bei f;; = 100 kHz bereits 135° betragt. Ab hier sinkt Ap mit 40 dB / Dekade.
Zwischen fg und fyz betragt die Phase —180°, was eine Umkehr der Funktion bedeutet. An dieser
Stelle ist das Ausgangssignal gegentiber dem Eingangssignal invertiert.

Ob eine Schaltung bei einer bestimmten Frequenz schwingt, hangt davon ab, ob fiir die
ausgewahlte Frequenz die Schwingungsbedingung

Ao =k Ap 1= Aol = k|-|Ap|=1 Amplitudenbedingung
—k-Ap =

¢-(k-Ap)=0°360°,.. Phasenbedingung 5 15

mit k=—

A
erflllt ist. Sie besteht aus den beiden hier aufgefuhrten Teilen, der Amplitudenbedingung und der
Phasenbedingung. Nur wenn beide Bedingungen erfillt sind, gibt es am Ausgang der Schaltung
eine Schwingung mit konstanter Amplitude. Fir die Schaltung in Bild 5.12 waére diese Bedingung
fiir einen invertierenden Verstarker mit A = 1000 erfillt. In Bild 5.13 kann man bei der Frequenz,
fur die eine Phase von —180° abgelesen werden kann, die Differenzverstarkung Ap = 10°
ermitteln. Eine Invertierung des Eingangssignals erzeugt weitere 180° Phasenverschiebung, so
dass beide Bedingungen in Gleichung 5.15 erfllt sind.
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Bild 5.13 Bode-Diagramm fiir die Ersatzschaltung nach Bild 5.12

Dies gilt aber nur, wenn die zur Gegenkopplung verwendeten Widerstédnde keine zusétzlichen
parasitaren Kapazitaten oder Induktivitaten besitzen. In diesem realen Fall wird die Frequenz, bei
der die Schwingungsbedingung erfillt ist knapp neben der hier ermittelten liegen. Beim Aufbau
von Verstarkern muss man also das Bode-Diagramm des verwendeten Operationsverstarkers
genau analysieren. Dies kann insbesondere bei breitbandigen Verstarkern Probleme bereiten, da
sich die Phase dabei auch mehrfach um 360° verschieben kann, und damit innerhalb des
Frequenzbereichs an mehreren Stellen, d.h., bei mehreren Frequenzen, die
Schwingungsbedingung erftllt sein kann. Dort muss durch zusatzliche externe Bauelemente eine
Korrektur des Frequenz- bzw. Phasengangs vorgenommen werden, so dass die Bedingungen nach
Gl. 5.15 im gewinschten Arbeitsbereich nie erfullt sind. Eine Aussage Uber die Stabilitat einer
Verstérkerschaltung liefert die sogenannte Phasenreserve. Diese ist definiert als

a=180°—| ()] 5.16

Allgemein lasst sich sagen, je groRer die Phasenreserve, umso stabiler verhalt sich eine
Verstarkerschaltung.

Fur den Entwickler ist es wichtig, aus den Daten und Diagrammen des Datenblatts die richtigen
und notwendigen Informationen zu entnehmen. Aus dem Bode-Diagramm (Bild 5.13) l&sst sich
fiir eine gewinschte obere Grenzfrequenz der maximale Verstarkungsfaktor, der durch die externe
Gegenkopplung eingestellt werden kann, entnehmen. So ist z.B. fur fgs = 1 MHz nur noch eine
maximale Verstarkung A < 100 maglich.

Bei den ganzen Betrachtungen sind wir bisher davon ausgegangen, dass rein sinusférmige Signale
verstarkt werden. Haufig liegen aber auch Trapez- oder rechteckférmige Signale vor. Um alle in
diesen Signalen vorkommenden Frequenzen zu ermitteln muss die Fourierreihe der
Eingangsfunktion ermittelt werden. Daraus kann dann ein Einschwingvorgang des
Ausgangssignals in Abh&ngigkeit von der Phasenreserve ermittelt werden. Bild 5.14 zeigt die
Sprungantwort am Ausgang eines Operationsverstéarkers in Abhangigkeit der Phasenreservea.

Bei o < 90° erkennt man ein Uberschwingen, das mehr oder weniger schnell abklingt. Man hat in
diesem Fall eine Uberlagerung des tatsachlichen Signals mit einer gedampften Schwingung, die
durch die Anteile hoherer Frequenzen im Eingangssignal entsteht und die Phasenreserve fir diese
Oberwelle nahe 0° liegt.
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Y
Ue o= 45°
65°

104 — =

90°
05+

f f t i

0 05 10 15 T

Bild 5.14 Sprungantwort am Ausgang eines Operationsverstarkers in Abhangigkeit der
Phasenreserve a. (gestrichelt: Ug )

5.6  Gegengekoppelte Schaltungen mit Operationsverstarkern

Nachdem die wesentlichen Eigenschaften von Operationsverstéarkern erlautert wurden, wollen wir
uns jetzt mit einer Reihe von Schaltungen zur Realisierung bestimmter Funktionen mit
Operationsverstarkern als zentralem Element befassen. Die Grundschaltungen invertierender und
nichtinvertierender Verstarker wurden bereits besprochen. Auf diesen Schaltungen werden die
nun folgenden aufbauen.

5.6.1 Invertierender Integrator

Ersetzt man den Ruckkopplungswiderstand Ry beim invertierenden Verstarker durch den
Kondensator C; wird daraus ein invertierender Integrator der in Bild 5.15 dargestellt ist. Der
Widerstand am nichtinvertierenden Eingang dient der Kompensation des Eingangsruhestroms.
Die Ausgangsspannung u, ergibt sich zu:

t
%:él [ic (t)dt+Qq (t=0) 5.17

0
Qo ist dabei die Ladung, die sich zum Zeitpunkt t = 0 auf dem Kondensator befindet.

Setzt man flr ic =-u./Ry, erhdlt man die Ausgangsspannung u, in Abhangigkeit von der
Eingangsspannung u, und der Zeitkonstanten 7= R;C;.

1 t
1~1 0

Betrachten wir nun zwei Sonderbetriebsféalle:

1. Fur eine zeitlich konstante Eingangsspannung erhalten wir die Ausgangsspannung

_ e

t+uy(t=0) 5.19

Ua:
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Sie steigt also linear mit der Zeit an. Die Schaltung eignet sich deshalb sehr gut zur Erzeugung
von Dreieck- und Ségezahnschwingungen.

Bild 5.15 Invertierender Integrator mit Eingangsruhestromkompensation

2. Fur eine sinusférmige Eingangsspannung u. wird die Ausgangsspannung

A~

t
u, =— R11Cl .([ U, sinatdt+u, (t=0)= wléfclcos ot +u, (t=0) 5.20

Die Amplitude der Ausgangsspannung ist also umgekehrt proportional zur Kreisfrequenz o.

5.6.2 Invertierender Differenzierer

Wenn man mit einem Operationsverstarker durch duf3ere Beschaltung das Eingangssignal
integrieren kann, liegt die Vermutung nahe, dass es auch eine Schaltung zur Differenzierung eines
Signals geben wird. Vertauscht man Widerstand und Kondensator wie in Bild 5.16 gezeigt, erhalt
man einen invertierenden Differenzierer. Durch Anwendung der Knotenregel am
Summationspunkt erhalt man die Ausgangsspannung

dt Ry
5.21
du
Uy =—RyCp —%
a N“~1 dt
Auch hier sollen wieder zwei Sonderfélle betrachtet werden:
1. Die Anderung der Eingangsspannung nach der Zeit sei konstant, wie dies bei einer
Dreieckschwingung der Fall ist. Die Ausgangsspannung wird damit
du Au
Ua=—RNC1d—:=—T' € = const. 5.22a

2. Im Falle einer sinusférmigen Eingangsspannung wird die Ausgangspannung

u =—RN01M——W R, C, U, cos at 5.22b

2 dt a
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b 7

Bild 5.16 Invertierender Differenzierer mit Eingangsruhestromkompensation

5.6.3  Addierer

H&ufig ist es notwendig, mehrere Eingangssignale zu einem gemeinsamen Ausgangssignal
zusammenzufihren. Dazu kann eine Schaltung nach Bild 5.17 aufgebaut werden. Die Schaltung
ist eine Erweiterung des invertierenden Verstarkers um zusétzliche Eingange. Am invertierenden
Eingang ist nach der Knotenregel auch hier die Summe aller Strome gleich Null. Entsprechend
dem invertierenden Verstarker wird die Ausgangsspannung u,

RN RN RN
Uy =— “Ugg + “Ugp +——-U 5.23
: (Rll "Ry R ng
ist jetzt die Summe aller Eingangsspannungen. Wie aus Gleichung 5.23 zu entnehmen ist, kann
jede einzelne Eingangsspannung mit einem eigenen Verstarkungsfaktor A gewichtet werden.
Auch hier ist es sinnvoll, mit einem Widerstand Rk eine Kompensation des Eingangsruhestroms
vorzunehmen. Rg wird ermittelt, in dem man den Widerstandswert der Parallelschaltung aller
Widerstdnde am invertierenden Eingang berechnet.

Bild 5.17 Invertierender Addierer mit Eingangsruhestromkompensation

5.6.4  Subtrahierer

Nicht ganz so einfach wie das Addieren ist das Subtrahieren mehrerer Eingangsspannungen. Zum
einen kdnnen nur zwei Spannungen voneinander subtrahiert werden, zum andern mussen strenge
Entwurfskriterien eingehalten werden. Die Schaltung in Bild 5.18 mit einem einzelnen
Operationsverstarker besteht aus einem invertierenden (wenn Uue+ =0 ist) und einem
nichtinvertierenden (wenn ue.= 0 ist) Verstarker. Der Spannungsteiler R3, R4 muss die um eins
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hohere Verstarkung des nichtinvertierenden Verstarkers kompensieren, damit am Ausgang das
richtige Ergebnis erscheint. Es ist also:

R
Uy =——2Ug_ firu,, =0  oder
Ry
R, ) . R,
Uy =l1+—=1u firu,_=0 mit u,  =u,, ——.
) ( le : ’ T Ry 4Ry
Ist 5.24
R _Ra wird
Ry Rs
A, i
Uy = 1+ A )u firu,_ =0
s G AU foru,
Die Ausgangsspannung ist damit:
R R : R
ua=[1+—2ju+——2ue_ = AUy —Ug_) mit A=—2 5.25
Ry Ry Ry

Sind die beiden Verstarkungsfaktoren A, und A. ungleich groB, so ist die Ausgangsspannung nicht
mehr exakt die Differenz der beiden Eingangsspannungen. Sie wird zu

1+ A
ua zm&-ue+—A_Ue_ 526

Fir einen optimalen Betrieb der Schaltung ist es also wichtig, dass die Widerstandsverhéltnisse in
den beiden Zweigen sehr genau eingehalten werden und beide Verstarkungsfaktoren gleich grof3
sind.

R R>
ue_i
i
g
Rs R4 3_
S S
hd b

Bild 5.18 Subtrahierer mit einem Operationsverstarker

5.6.5 Logarithmierer

Soll die Ausgangsspannung eines Verstéarkers dem Logarithmus der Eingangsspannung
entsprechen, kann man die Exponentialfunktion einer Diode nutzen. Da der Diodenstrom im
Durchlassbereich aber den Korrekturfaktor m (1 < m < 2) besitzt ist diese Exponentialfunktion
nur eingeschrankt tauglich. Beim Kollektorstrom eines Bipolartransistors jedoch ist dieser
Korrekturfaktor nicht mehr vorhanden. Die Schaltung in Bild 5.19 ist das Ergebnis dieser
Vorbetrachtung.
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R:

Ua

o
FO<+—

Bild 5.19 Grundschaltung eines Logarithmierers

Fur den Kollektorstrom Ic gilt:

Uge Uge

Uy |
lc=lcs |eYT —1|xlcgeYT  =Ugg=U7 |n|—C 5.27
CS

Der Kollektorstrom wird bestimmt durch die Eingangsspannung ue und den Widerstand Ry, da wir
annehmen koénnen, dass der Eingangsstrom des Operationsverstérkers vernachléssigbar klein ist.
Damit ergibt sich die Ausgangsspannung zu:

u, =—U; In e =-U; In10 log e ~-60mV log

cs "1 cs "1 cs "1

ue

5.28

fiir Eingangsspannungen ue > 0.

Durch den hohen Eingangswiderstand des Operationsverstarkers ergibt sich ein Gesamtbereich
des Logarithmus von bis zu 9 Dekaden.

Die Grundschaltung in Bild 5.19 hat aber den Nachteil, dass die Temperaturabhdngigkeit des
Transistors voll in die Ausgangsspannung eingeht. Soll dies vermieden werden, ist eine erheblich
aufwendigere Schaltung notwendig.

Bild 5.20 zeigt die vollstandige Schaltung eines temperaturkompensierten Logarithmierers mit
zwei Operationsverstarkern. Hier wird die Differenz zweier Logarithmen gebildet, wodurch sich
die Temperatureinflisse eliminieren lassen. Der Differenzverstarker aus den beiden Transistoren
T, und T, bildet nun die eigentliche Logarithmierung. Da die Wirkungsweise der Schaltung nicht
offensichtlich ist, soll diese nun etwas genauer untersucht werden.

Aus der Maschenregel folgt fiir die Spannungen am Differenzverstéarker

U1+UBE2—UBE1:0 5.29

Fur die Kollektorstrome der beiden Transistoren gilt:

Uggs Uge2
Ur

5.30
ICl = ICS e Ur und ICZ = ICS e
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Das Verhéltnis der beiden Strome ist

Uge1
| | Ur Ugg1-Uge2z U
e
c1_!cs —e Ur =Yt 5.31
Ico Uge2
U
ICS e T

Aus Bild 5.20 koénnen wir fur die beiden Kollektorstrome und die Spannung u; folgende
Beziehungen entnehmen:

Upef u R
Iy = e, =8 L m=—=2 4 5.32
1= h c2=p 1= R, TR
ICZ ‘ICl

Bild 5.20 Temperaturkompensierter Logarithmierer

Durch Einsetzen erhélt man die Ausgangsspannung

Ry + R u
T 2 3|n e

Ry Uref

5.33

Der Widerstand R, hat keinen Einfluss auf die Ausgangsspannung. Er sollte so gewahlt werden,
dass der Spannungsabfall Kleiner bleibt, als die maximale Ausgangsspannung des
Operationsverstarkers OP,. Der Widerstand R, sollte ebenfalls nicht zu hochohmig sein. Werte
um 1 kQ sind hierbei tblich. Wenn man auch noch den Einfluss von Ut reduzieren mochte, muss
R, einen positiven Temperaturkoeffizienten von etwa 0,3 % /K besitzen.

5.6.6  Exponentialfunktion

Eine Schaltung zur Erzeugung einer e-Funktion ist &hnlich aufgebaut wie der gerade besprochene
Logarithmierer. Wie bei Integrator und Differenzierer werden einfach die Bauelemente getauscht.
Bild 5.21 zeigt einen einfachen e-Funktionsgenerator.
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R

Bild 5.21 Einfacher e-Funktionsgenerator

Die Ausgangsspannung der Schaltung wird mit

vee o 5.34
IC:ICSeUT :ICSeUT '
ZU

5.35

Uy = IC RN :RN ICS eUT
Die Eingangsspannung u. muss hier negativ sein.

Fur die Temperaturabhangigkeit der Schaltung gilt die gleiche Aussage wie beim Logarithmierer.
Die Schaltung eines temperaturkompensierten e-Funktionsgenerators ist genau so aufwendig, wie
die des Logarithmierers in Bild 5.20.

5.6.7 Messverstarker

Zur genauen Messung Kleiner, storbehafteter Signale ist es nicht ausreichend, Schaltungen mit nur
einem Operationsverstéarker, wie sie bisher besprochen wurden, einzusetzen. Zwar haben
Operationsverstarker an sich eine recht gute Gleichtaktunterdriickung, aber die genaue Messung
von Potentialdifferenzen ist mit einem reinen Subtrahierer nicht immer mdglich, da der
Eingangswiderstand im Wesentlichen durch die externe Beschaltung bestimmt wird und recht
niedrig (im Verhaltnis zum Eingangswiderstand des OPV) sein kann.

Deshalb sollten wenigstens Spannungsfolger als Impedanzwandler vorgeschaltet werden, wie in
Bild 5.22 dargestellt. Die Ausgangsspannung ist:

R
U = ?i (Ue2 - uel) 5.36

Eine hohere Gleichtaktunterdriickung erhalt man, wenn man anstelle der Spannungsfolger
nichtinvertierende Verstérker, die einen sehr hohen Eingangswiderstand besitzen, einsetzt.

Die zugehdrige Schaltung ist in Bild 5.23 gezeigt. Am Widerstand R; tritt die Potentialdifferenz
Uez - Uep auf. Das Verhéltnis der Widerstande R,/ Ry bestimmt die Verstarkung der Schaltung, da

Institut fr Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 125

der nachgeschaltete Subtrahierer nur die Verstarkung A =1 aufweist. Diese Schaltung wird als
"Instrumentation Amplifier" oder Elektrometersubtrahierer bezeichnet.

R1 R2
| |—e
= —
e
OP1
i OP3
oP; L Ua
R1 R2
L :1 i

]
i

Bild 5.22 Subtrahierer mit vorgeschalteten Spannungsfolgern

Die Ausgangsspannung dieser Schaltung ist:

2R
Uy =Upp —Upp = (14-?12) (Uez — Uel) 5.37

Diese Schaltung kann zwar mit diskreten Bauelementen aufgebaut werden, eine integrierte
Version, die nur noch den Widerstand R; als externes Bauelement zul&sst ist aber erheblich
genauer. Damit ist es moglich, mit nur einem Widerstand die Verstarkung einzustellen.

Bei reiner Gleichtaktansteuerung d.h., Ues = Uez = Ug, Wird auch up; = Uz, = ug. Damit werden
Gleichtaktsignale mit Ag = 1 verstérkt, unabhangig von der Verstarkung Ap der Differenzsignale.
Die Gleichtaktunterdriickung der Gesamtschaltung ist von der letzten Stufe gepragt. Je genauer

die Widerstandspaare R3 im invertierenden und im nichtinvertierenden Zweig angepasst sind, um
so besser wird die Gleichtaktunterdriickung. Sie kann um einige GréRenordnungen héher sein, als

die eines einzelnen Operationsverstarkers.
R3
\ 4
OPs3
+ L Ua
R3
e B

Bild 5.23 Schaltung eines Instrumentation Amplifiers (Elektrometersubtrahierer)
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6. Kippschaltungen

Lernziele:

e Kennenlernen des prinzipiellen Aufbaus von Kippschaltungen
e Funktion von Kippschaltungen mit bipolaren Transistoren
e Funktion von Kippschaltungen mit Operationsverstéarkern

6.1  Kippschaltungen mit bipolaren Transistoren

Bei den bisher besprochenen linearen Schaltungen wurde der Arbeitspunkt so ausgewahlt, dass
eine kleine Aussteuerung um den Arbeitspunkt zu einer proportional verstarkten
Ausgangsspannung gefihrt hat. Bei den Kippschaltungen arbeiten wir mit zwei Betriebszustanden
der Transistoren. Dabei basieren die Kippschaltungen auf einer Mitkopplung. Sie unterscheiden
sich von mitgekoppelten Linearschaltungen (Oszillatoren) dadurch, dass sich ihre
Ausgangsspannung nicht kontinuierlich  @ndert, sondern nur zwischen zwei festen
Spannungswerten hin und her springt. Da die Ausgangsspannung nur diese beiden Werte
annehmen kann, werden die Kippschaltungen oft den digitalen Schaltungen zugeordnet. Sie
bilden den Grenzbereich zwischen den analogen und digitalen Schaltungen.

Der Kippvorgang kann auf unterschiedliche Weise ausgelGst werden. Bei den bistabilen
Kippschaltungen andert sich der Ausgangszustand nur dann, wenn mit Hilfe des Eingangssignals
ein Umkippvorgang ausgeldst wird. Beim Flip-Flop geniigt ein kurzer Impuls, wahrend beim
Schmitt-Trigger ein bestdndiges Eingangssignal erforderlich ist.

Eine monostabile Kippschaltung besitzt nur einen stabilen Zustand. Der zweite Zustand ist nur fur
eine bestimmte Zeit, die durch die Dimensionierung der Bauelemente festgelegt wird, stabil. Nach
Ablauf dieser Zeit kippt die Schaltung wieder zuriick in ihre Ausgangszustand.

Eine astabile Kippschaltung besitzt keinen stabilen Zustand, sondern kippt ohne duf3ere Anregung
stdndig hin und her. Sie wird auch als Multivibrator bezeichnet.

Die drei Grundtypen von Kippschaltungen konnen durch unterschiedliche Auswahl der
Mitkopplungsglieder realisiert werden. Eine Ubersicht tiber die verschiedenen Koppleglieder ist
in Bild 6.1 und Tabelle 6.1 gegeben.

Kippschaltung Name Koppelglied 1 Koppelglied 2
Bistabil Flip-Flop R R
Schmitt-Trigger
Monostabil Univibrator R C
Astabil Multivibrator C C

Tabelle 6.1 Realisierung der Koppelglieder flr verschiedene Kippschaltungen.

K2 —><— K1
T

Bild 6.1 Prinzipielle Anordnung von Kippschaltungen.
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6.1.1 Bistabile Kippschaltung
6.1.1.1 Flip-Flop

Die Funktionsweise des Flip-Flop ist wie folgt: Eine positive Spannung am Eingang Ue; 6ffnet
den Transistor Ty, damit flieRt ein Kollektorstrom durch T; und die Kollektorspannung an T, wird
kleiner. Damit wird die Basis-Emitterspannung an T, kleiner; d.h. der Basisstrom von T, sinkt.
Damit reduziert sich der Kollektorstrom von T, und somit nimmt die Kollektorspannung von T,
zu. Uber den Widerstand Rg; erfolgt eine Mitkopplung, was zu einem Anstieg des Basisstroms
von T fuhrt. Der stationdre Zustand ist erreicht, wenn die Kollektorspannung von T; bis auf die
Sattigungsspannung abgenommen hat. Damit sperrt T, und Ty wird Uber den Widerstand Rg;
leitend gehalten. Deshalb kann man nach Abschluss des Umkippvorganges die Spannung am
Eingang U; wieder auf Null setzen, ohne das die Schaltung ihren Zustand &ndern wird. Man kann
das Flip-Flop wieder zuriickkippen, indem man eine positive Spannung an den Eingang Ue,
anlegt. Dann wird sich der oben beschriebene Umkippvorgang in entgegengesetzter Abfolge
wiederholen bis entsprechend der Transistor T, leitet und T sperrt. In der Digitaltechnik wird das
Flip-Flop zur Speicherung von Zustdnden (Informationen) benutzt. Die Eingédnge Ue und Ue;
werden zum ,,Setzen“ bzw. ,,Ricksetzen” benutzt und deshalb entsprechend als S- bzw. R-
Eingéange bezeichnet. Das Flip-Flop wird dann RS-Flip-Flop genannt.

Bild 6.2 Schaltung eines Flip-Flop.

6.1.1.2 Schmitt-Trigger

Eine andere Mdglichkeit, einen Kippvorgang durchzufiihren, besteht darin, nur eine
Eingangsspannung zu verwenden. Dabei leitet man den Kippvorgang dadurch ein, dass man die
Eingangsspannung abwechselnd positiv bzw. negativ macht. Bild 6.3 zeigt die Schaltung eines
Schmitt-Triggers und die Abhangigkeit der Ausgangsspannung von der Eingangsspannung.

Wenn die Eingangsspannung die obere Schaltschwelle Ueggen Uberschreitet, springt die
Ausgangsspannung an den oberen Grenzwert U, max. Sie springt erst wieder auf Null zuriick, wenn
die untere Schaltschwelle U s erreicht ist. Dieser Effekt ist in der Ubertragungskennlinie (Bild
6.3b) als Hysterese zu sehen.

Die Schaltung funktioniert wie folgt: Durch eine Ansteuerung des Transistors T, der bistabilen

Kippschaltung mit einer Spannung U, Uber einen Basiswiderstand Rg erhalt man einen
zweistufigen Transistorverstarker mit einer Mitkopplung wie in Bild 6.3 a) gezeigt. Fur Ug =0V
gibt es zwei stabile Zusténde.
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\Ia y
- ~+—— Uj, max
4——RB
Y A
Ua, min —e—» -
I |
b) Ue,aus 0 Ue,ein Ue

Bild 6.3 Schaltung eines Schmitt-Triggers (a) und Ubertragungskennlinie (b).

Erreicht die Eingangsspannung die Schwelle Ugein, wird die Ausgangsspannung U, infolge der
Mitkopplung Gber R, sprungartig den Wert U, o erreichen, auch wenn sich die
Eingangsspannung nur langsam andert. U, springt erst dann wieder auf den Wert U, n;, zuriick,

wenn die Eingangsspannung die Schwelle U s erreicht. Die Spannungsdifferenz Ugein - Ue aus
nennt man auch Schalthysterese, die umso kleiner wird, je groRer die Abschwachung des
mitgekoppelten Ausgangssignals durch den Spannungsteiler Ry, Rg ist. Die Schalthysterese

verschwindet fir Rg =0 .

Der Schmitt-Trigger kann also sinusformige oder dreieckformige Eingangsspannungen in
Rechtecksignale umwandeln, wie es in Bild 6.4. gezeigt ist.

Ue,ein

Ue,aus

Bild 6.4 Umwandlung einer dreieckformigen Eingangsspannung in eine rechteckférmige
Ausgangsspannung.

Wahrend bei der Schaltung nach Bild 6.3 eine negative Eingangsspannung flr das Erreichen der
Ausschaltschwelle bendtigt wird, ist ein emittergekoppelter Schmitt-Trigger mit ausschlieBlich
positiven Spannungen ansteuerbar und somit sehr einfach in der Digitaltechnik einsetzbar.
Deshalb soll die Funktion der Schaltung an dieser Stelle ausfihrlich diskutiert werden.

Eine entsprechende Schaltung ist in Bild 6.5 zusammen mit der Ubergangskennlinie dargestellt.
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a)
U
—2 14 -
Yo
—g—
\
E -
Re+ R
b) E CZO

|
Ue,aus

Bild 6.5 Emittergekoppelter, nichtinvertierender Schmitt-Trigger: a) Schaltbild und

b) Ubertragungskennlinie.

Geht man von der Annahme aus, dass Rg, >> R ist und die Restspannung eines eingeschalteten

Transistors Uce = 0 ist, kann man folgende vereinfachten Uberlegungen anstellen:
Ist die Eingangsspannung Ug < Ug gj, , SO sperrt Transistor T1 und Transistor T, leitet. Damit ist

lg1 << Ig, . Die Spannung am Widerstand R ist

Ug = (g + Ig2) Rg

oder vereinfacht

Mit
lgyx—b
E2 RE+RCZ

wird die Spannung flr die Einschaltschwelle zu
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FUr Ug > Ug ein leitet Transistor T; wahrend Transistor T, sperrt. Der Strom Ig; ist jetzt sehr
klein gegentiber dem Strom g4 in Transistor T1.

e Y 6.5
TR + Ry,

und damit die Spannung

Ist Rc1 > Rep, wird Ig; < Igp und damit wird auch die Spannung der unteren Schaltschwelle

Ue,aus < Ue,ein .

R: 6.7

Fur die Ansteuerung von Transistor T, muss dabei die folgende Bedingung erfillt sein:

Rs, 6.8

Ugr =U,—— B2 —|_,-R. +U
BT, b RBZ + R]_ + RC]_ E2 E BE T,

6.1.2  Monostabile Kippschaltungen

Zur Realisierung eines Univibrators geht man von einem Flip-Flop aus und ersetzt einen
Mitkopplungswiderstand durch einen Kondensator. Da Uber ihn kein Gleichstrom flieRen kann, ist
T leitend und T, sperrt.

Bild 6.6. zeigt die Schaltung und den zeitlichen Verlauf der Spannung an verschiedenen Knoten
der Schaltung. Ein positiver Spannungsimpuls am Eingang U, 6ffnet T,. Dadurch springt die
Kollektorspannung von T, auf Null. Dieser Sprung wird Uber das Hochpassglied Rg1C; auf die
Basis von T; Ubertragen und T, sperrt. Uber den Mitkopplungswiderstand R, wird T, leitend
gehalten, auch wenn die Eingangsspannung wieder Null ist. Uber den Widerstand Rg; wird der
Kondensator C; wieder aufgeladen und damit steigt die Basisspannung an T; nach folgender
Formel an:

t
UBl(t):U{l—Z-e qu] 6.9

Die erforderliche Zeit, damit Ug; null wird betrégt:

Nach dieser Zeit wird der Transistor T, wieder leitend, d.h. die Schaltung kippt wieder in ihren
stabilen Zustand zuruck.

Institut fr Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 131

Ue
* ! t—
Uge2 |
| t—
* i RCC1
Ua /
t—»
A =
Uge:
Y *ue Y Ua

Bild 6.6 Schaltung eines Univibrators (a) und zeitlicher Verlauf der Spannungen an ausgewéhlten
Knoten der Schaltung (b).

6.1.3  Astabile Kippschaltungen

Ersetzt man beim Univibrator (monostabile Kippschaltung) auch den zweiten
Rickkoppelwiderstand durch einen Kondensator, werden beide Zustande nur fir eine begrenzte
Zeit stabil. Die Schaltung kippt zwischen den beiden Zustdnden hin und her und wird deshalb
Multivibrator genannt.

Bild 6.7 zeigt die Schaltung eines Multivibrators und den zeitlichen Verlauf der Spannungen an
ausgewahlten Knoten der Schaltung. Die Schaltzeit fur die beiden Zustande ergibt sich
entsprechend Formel 6.10:

Anhand des zeitlichen Verlaufes ist zu sehen, dass die Schaltung kippt, wenn der bisher gesperrte
Transistor leitend wird. Bei der Dimensionierung der Widerstande Rg; und Rg; ist wenig
Freiraum. Sie missen niederohmig gegeniiber SR sein, damit der Strom ausreichend ist, um den
leitenden Transistor in die S&ttigung zu bringen.

Andererseits missen sie hochohmig gegeniiber Rc sein, damit sich die Kondensatoren bis auf die
Betriebsspannung aufladen konnen. Damit ergibt sich die Beziehung:

RC << RBl und RBZ << ﬂ RC 6.13
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Bild 6.7 Schaltung eines Multivibrators (a) und zeitlicher Verlauf der Spannungen an
ausgewahlten Knoten de Schaltung (b).

6.2  Kippschaltungen mit Komparatoren

Betreibt man einen Operationsverstarker ohne Gegenkopplung, wie in Bild 6.8 dargestellt, erhalt
man einen Komparator. Die Eingangsspannung U, wird mit einer Referenzspannung
Ures Verglichen. Die Spannung Up = U, — U wird mit der Leerlaufverstarkung Ap verstarkt.

Die Ausgangsspannung wird:

u,=U fir Up=U,-U, >0 und

a ~ “a,max
6.14

U, =U fir Up=U,-U,, <0

a a,min
Wegen der sehr hohen Verstarkung eines Operationsverstarkers spricht die Schaltung bereits auf
sehr kleine Spannungsdifferenzen an. Sie eignet sich daher zum Vergleich von zwei Spannungen

mit hoher Préazision.

@]

I luD

? o—

"
7

Bild 6.8 Schaltung eines Komparators mit Operationsverstarker
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6.2  Schmitt-Trigger mit Operationsverstarker

Im Kapitel 6.1.1 haben wir gezeigt, dass ein Schmitt-Trigger ein Komparator ist, bei dem Ein-
und Ausgangsschaltschwelle nicht zusammenfallen.

6.2.1  Invertierender Schmitt-Trigger

Den schaltungstechnischen Aufbau eines invertierenden Schmitt-Triggers mit einem Komparator
und zwei Widerstéanden zeigt Bild 6.8. Die Schalthysterese AUg wird durch eine Mitkopplung des
Ausgangssignals auf den nichtinvertierenden Eingang des Komparators tber den Spannungsteiler
aus Rq und Ry erreicht.

Die beiden Schaltschwellen Ug g, und Ug 45 sind bei dieser Schaltung

Ry

_ . Ry
e.ein Rl + R2

a,min, U B — Ua,max 6.15

U = .
€,aus Rl + R2

U

Daraus ergibt sich der Spannungshub oder die Schalthysterese AU, zu

R,

AUe = m '(Ua,max -

U

a,min) 6.16

Ua
o~ - N W max
A
Ue
U, Y

‘ U,
O - -

Ue,ein Ue,aus -min
a) b)

Bild 6.8 Invertierender Schmitt-Trigger mit einem Komparator: a) Schaltbild und
b) Ubertragungskennlinie

6.2.2  Nichtinvertierender Schmitt-Trigger

Einen nichtinvertierenden Schmitt-Trigger kann man z.B. mit einem Komparator, zwei
Widerstanden und einer Referenzspannungsquelle Ues nach Bild 6.9a realisieren.

Die Schaltschwellen sind abhéngig vom Verhaltnis der beiden Widerstande R; und R, und den
maximal erreichbaren Spannungspegeln der Ausgangsspannung U, (Bild 6.9 b). Die

Referenzspannungsquelle erlaubt eine Verschiebung der Schaltschwellen.

Die Einschaltschwelle fir die Schaltung in Bild 6.9 a) ergibt sich fiir Up = 0 aus:

U Ue,ein _Uref

-U. ..
ref a,min
— = 6.17
I:22 Rl
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R2 ?
L 7 U
4 < -U
o +Up —Ua,max
Ry -
+ I\ Uref =0V
Up
- W hus W ein Ug—"
U
€ Uref 0 -Up Ua Y
a) o 5 b) Ua,min‘ _ _

Bild 6.9 Nichtinvertierender Schmitt-Trigger a) Schaltbild und b) Ubertragungskennlinie des
Schmitt-Triggers.

Damit wird:
R R
Ue,ein :_R_lua,min +Uref [R_1+1J 6.18
2 2

Entsprechend erhalt man fur die Ausschaltschwelle:

Ua,max _Uref _ Uref _Ue,aus 6.19
RZ Rl .
und daraus
R R
Ue,aus :_R_lua,max+uref (R_l_"lj' 6.20
2 2

Aus den Gleichungen 6.18 und 6.20 erkennt man, dass die Schaltschwellen mit U, sowohl in
positiver, wie auch in negativer Richtung mit gleicher Gewichtung "verschoben™ werden kénnen.
Verbindet man den invertierenden Eingang des Komparators direkt mit Masse, entspricht dies
einer Referenzspannung U, = 0 und man erhalt eine um den Nullpunkt symmetrische Hysterese.

Der Spannungshub AU, der Hysterese ist
Ry
AUg =Ugein —Ue aus :R_z(Ua,max_Ua,min) 6.21

und damit unabhéngig von der Referenzspannung.
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6.3  Multivibratoren mit Operationsverstarker

Beschaltet man einen Schmitt-Trigger so, dass das Ausgangssignal verzogert auf den Eingang
gelangt, entsteht ein Multivibrator entsprechend Bild 6.10a.

Wenn die Spannung am invertierenden Eingang den Triggerpegel Uberschreitet, kippt die
Schaltung um. Damit steigt die Ausgangsspannung auf die entgegengesetzte
Aussteuerungsgrenze. In Folge lauft die Spannung am invertierenden Eingang in die
entgegengesetzte Richtung, bis der andere Schwellwert erreicht ist. Dann Kkippt die Schaltung in
den Ausgangszustand zurtick. Der Spannungsverlauf in Bild 6.10b verdeutlicht diesen VVorgang.

Ue,ein a U oy

Ue,aus a'Umax

mit o= R
R +R,

Aus der Schaltung kénnen wir die Differentialgleichung fir die Spannung am invertierenden
Eingang, U. aufschreiben:

du__ U, -U. 6.22
dt RC

Mit der Randbedingung:
Ue,ein :_a'Umax 6.23

Erhalten wir folgende Ldsung:
v
U(t)=UmaX~[1—(l+a)-e R-CJ 6.24

Mit dieser Gleichung l&sst sich die Zeit berechnen, die zum Erreichen des Triggerpegels
Ue aus = @ -U bENGLIGE Wird.

t =RCIN:F% —Rein1+2R% 6.25
l1-«a R,
Ry Ry Ualt)
Urnux /_',_-— -
UeausJ" Ly/\ //\
0
1 U / N\ !
i U i h
C R 'Umaxqr____ T A

Bild 6.10 Multivibrator mit Komparator: a) Schaltbild, b) zeitlicher Spannungsverlauf.
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Damit betrégt die gesamte Schwingungsdauer:

T=2.t, =2RCIn:*% —2RC In(1+ ﬂj

Fur R; =R, =R folgt:

T=2RCIn3=22-R-C
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7. Grundlagen digitaler Schaltungen

Lernziele:

e Kennenlernen der grundlegenden Definitionen fur digitale Schaltungen
e Struktur und Bezeichnungen von genormten Schaltzeichen nach DIN 40900

7.1 Inverter und Storabstande

In den analogen Schaltungen durfte die Ausgangsspannung die positive und negative
Aussteuerungsgrenze nicht erreichen. In digitalen Schaltungen arbeitet man mit zwei
Betriebszustdnden. Man interessiert sich nur noch dafiir, ob ein Spannungswert grofier bzw.
kleiner als ein vorgeschriebener Grenzwert ist. Die Grenzwerte werden als Uy fir den ,,High“-
Zustand und U fir den ,Low*“-Zustand bezeichnet. Die exakten Zahlenwerte fir diese
Grenzwerte hdngen von der eingesetzten Schaltungstechnik ab. Um eine eindeutige Zuordnung
der Spannungen zu ermdglichen, sollen Spannungspegel zwischen U, und Uy nicht vorkommen.
Am Beispiel eines einfachen Pegelinverters in Emitterschaltung sollen diese Besonderheiten
erklart werden. Bild 7.1 zeigt die Schaltung und die Ubertragungskennlinie.

Die Schaltung soll folgende Funktion haben: fir U, <Ue soll U; >Uy sein und fiir Ug > Ug 4 soll
U, < U_ sein. Sperrt man den Transistor in Bild 7.1, wird die Ausgangsspannung im unbelasteten
Fall U, = Uy. Falls die niederohmigste Last R = Rc ist, teilt sich die Spannung und es gilt
U, =% Uy Sicherheitshalber definieren wir Uy =15V. Das ist also die Kkleinste
Eingangsspannung bei der der Transistor voll eingeschaltet ist. Weiterhin soll die
Eingangsspannung Ue <Ue sein, damit U, >Uy wird. Als Ue_ definieren wir die groRte
Eingangsspannung, bei der der Transistor gerade noch sperrt. Bei einem Si-Transistor sind das
U = 0.4 V. Der Einzelstorabstand gibt an, um wie viel die Eingangsspannung Ug eines Gatters

in einer Kette von sonst ungestérten Gattern geéndert werden darf, ohne dass die Information
verfalscht wird. Dies ist der Fall, wenn der Schaltpunkt S nicht Gberschritten wird.

Ua
v
Uy
2+
1+
|_
g s % : '
Ue 1 Uen 2 3 4 5 Ue
v
a) b)

Bild 7.1 Emitterschaltung als Inverter (a) und Ubertragungskennlinie fiir Ry = Rc (b).

Am Beispiel der Ubertragungskennlinie eines TTL-Inverters (Bild 7.2) kénnen wir den
Storabstand definieren. Dazu legen wir zunéchst den Spannungshub AU=Uy-U, fest. Fir den H-
Storabstand gilt:

AU, =U, -U 7.1

Der L-Storabstand ist wie folgt definiert:
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AU, =U, -U, 7.2

Us ist die Spannung im Schaltpunkt der Ubertragungskennlinie.

.

H

Ya
\Y
3 —

Ug _}
AU 1+

UL ’/I/é

Bild 7.2 Ubertragungskennlinie und Storabstande eines TTL-Inverters (7404)

Die Storabstande sind ein MaR fiir die Betriebssicherheit der Schaltung.
Betrachten wir reale Storabstande bei einem Inverter des Typs SN7404. Bild 7.2 zeigt die
Ubertragungskennlinie des Gatters.

Die relativen Stdrabsténde sind:

AU AU

Die in Bild 7.2 gezeigte Ubertragungskennlinie des TTL-Inverters liefert mit
AU=365V-01V=355V

die Einzelstorabstande: AU =14V und AU4=2,15V,

und die relativen Einzelstérabsténde: Z ~40% und Zy =60% .

7.2  Anstiegs- und Gatterlaufzeiten

Realisierbare Impulse haben endlich steile Anstiegs- und Abfallsflanken. Da sie meistens auch
nicht trapezformig sind, definiert man die Anstiegs- und Abfallszeiten zwischen den 10%- und
90%-Punkten des Maximums, d.h. der Impulsamplitude nach Bild 1.10a. Die Symbole t, und t;

stimmen mit den angelséchsischen Bezeichnungen fir ,rise’ und ,fall time’ (berein. Die
Impulsdauer tp wird zwischen den 50%-Punkten gemessen.

Gatterlaufzeiten werden meist durch andere physikalische Effekte bestimmt als Anstiegs- und
Abfallszeiten. Beispielsweise kann eine lange verlustlose Leitung einen Rechteckimpuls praktisch
unverzerrt, aber mit grof3er Verzégerung tbertragen.
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t 100
U
%
50
0
t tp tpdHL, tpdLH
100+
u 90
- 10—
% u
5 %
50
1
0
i — I 0
t, tf t—
a) b)

Bild 7.3 Charakteristische Zeiten von Impulsen: a) Impulsdauer tp, Anstiegs- und Abfallzeit t,
und tf und b) Verzogerung der Vorder- und Rickflanke tpgH und thgH

In nichtlinearen Halbleiterschaltungen kann zudem der Ubergang auf den niedrigeren Pegel
verschieden stark gegeniiber dem umgekehrten Ubergang auf den hoheren Pegel verzogert
werden. In der Regel definiert man die VVerzdgerungen (propagation delay, High-Low, Low-High)
tpaHL und todLH zwischen den 50%-Punkten der Eingangs- und Ausgangsimpulse nach Bild 7.3.

Die Gatterlaufzeit ist als Mittelwert aus den beiden Flankenverzdgerungen definiert

tog =M 7.4
2

Gelegentlich wird die Gatterlaufzeit auch als Mittelwert der Verzdgerung zwischen den
Schaltpunkten S nach Bild 1.4 angegeben, deren Spannungen Us nicht den 50% entsprechen. Die
Unterschiede der Mittelwerte nach den beiden Definitionen sind jedoch meist vernachléssigbar.

Die Gatterlaufzeit bipolarer Transistoren hdngt von der Laufzeit der Minoritétstréager in der Basis
7g und von der Zeitkonstante ab, die aus dem Lastwiderstand R und der Ersatzkapazitat Cg

berechnet werden kann:
tpd zk(‘lTB-i-RL'CE) 7.5

wobei k eine Proportionalitatskonstante ist.

7.3 Verlustleistung

Integrierte Schaltungen haben eine endliche Verlustleistung P, die zur Erwédrmung des Chips
fiihrt. Die Temperaturerhdhung des Chips betrégt bei einer umgesetzten Verlustleistung und einer
Umgebungstemperatur Ta

AT =Tey, —To=P-Ry, 7.6

Dabei ist Ry der Warmewiderstand zwischen Chip und Kihlkérper. Die maximale
Verlustleistung, die von der Chipflache ohne Zwangskihlung abgefihrt werden kann, betrégt
etwa 2 W/cm?.
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Der Momentanwert der Verlustleistung setzt sich aus einem statischen und dynamischen Anteil
zusammen

P= Pstat + den 1.7

Die statische Verlustleistung ist durch die beiden quasistationdren Betriebsstrome 1; und I, die
den beiden Spannungspegeln U_ und Uy entsprechen. Bei bekanntem Tastverhéltnis r = to/t; und
einer Taktfrequenz von fr = 1/t, (t, = t + to) gilt

Pstat=[|1'(1_r)+|2’r]’(UH_UL) 7.8

Unter der Annahme von I; =0 und I, = (Uy — UL)/R ergibt sich eine statische Verlustleistung
7.9

Die dynamische Verlustleistung ergibt sich aus den Umladungsprozessen der Lastkapazitét. Die
Lastkapazitat setzt sich aus der Eingangskapazitat der folgenden Gatter und der Kapazitat der
Verbindungsleitung zwischen den Gattern zusammen.

Die dynamische Verlustleistung lasst sich ndherungsweise wie folgt abschétzen. Die Energie, die
in einer Kapazitat gespeichert ist, betragt:

C-U?
2

W = 7.10

Wahrend einer Periode des Taktsignals wird die Kapazitat zweimal umgeladen. Mit der Annahme,
dass die Kapazitdt Uber eine ideale Stromquelle umgeladen wird, ergibt sich die mittlere
Verlustleistung zu

P,=C-U,-U_)f, 7.11

dyn

Die gesamte Verlustleistung betragt somit

2
p:(r+RL.C.fT).—(UH_U'-) 7.12

RL

Die Verlustleistung wachst mit zunehmender Taktfrequenz und Lastkapazitdt und abnehmendem
Lastwiderstand.

Ein oft benutztes Gutekriterium fiir das dynamische Verhalten logischer Schaltungen ist das
Verzogerungszeit-Leistungs-Produkt (power-delay product). Darunter versteht man die Energie,
die zum Schalten eines Gatters erforderlich ist:

W =P-t,, 7.13

Beide Faktoren dieses Produktes sollen mdglichst klein sein.
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7.4 Lastfaktoren

Jeder Gattereingang belastet den vorhergehenden Schaltkreisausgang weil ein bestimmter Strom
zum Steuern des Gatters benétigt wird. Man definiert als Eingangslastfaktor 1 diejenige
Belastung, die ein Eingang eines einfachen Grundgatters darstellt. So betragt zum Beispiel bei der
Transistor-Transistor-Logik (TTL) der Eingangsstrom bei L-Pegel —1,6 mA und bei H-Pegel
+40 pA. Der Eingangslastfaktor wird haufig als ,Fan-in’ bezeichnet.

Der Ausgangslastfaktor Ny gibt an, mit welcher maximalen Anzahl von Gattereingangen der
gleichen Schaltkreisfamilie mit einem Eingangslastfaktor 1 ein Ausgang belastet werden darf. Der
Ausgangslastfaktor wird haufig als ,Fan-out’ bezeichnet. Zum Beispiel haben TTL-Gatter in der
Regel einen Ausgangslastfaktor von No=10. Leistungsgatter haben einen gréfReren Fan-out.
Zusétzlich muss die kapazitive Last der Eingangskapazitdt des folgenden Gatters und die
Leitungskapazitat berlcksichtigt werden. Bei CMOS-Schaltungen ist die maximal zul&ssige
Ausgangsbelastung praktisch nur durch die kapazitive Last bestimmt, da der statische
Eingangsstrom sehr gering ist.

7.5  Positive und negative Logik

Die Angaben fir U_ und Uy sind keine logischen Zustande, sondern Spannungswerte. Diese
beschreiben die Arbeitsweise der Schaltung. Welche logische Verknupfung eine Schaltung
erzeugt, kann erst gesagt werden, wenn die Spannungswerte den logischen Zustdnden O und 1
zugeordnet worden sind.

Die Zuordnung der Spannungspegel zu den logischen Zustéanden kann folgendermafen erfolgen:

. . u =0
Positive Logik:

u, =1

. . u =1
Negative Logik:

u, =0

Heute wird in der Digitaltechnik vorwiegend mit positiver Logik gearbeitet.

7.6 Genormte Schaltzeichen

Zur Darstellung logischer Funktionen digitaler Schaltungen werden vereinfachende Symbole
verwendet, um komplexe Zusammenhénge durch Schaltpléne darstellen zu kénnen.

Schaltzeichen werden wie die Symbole einer Schrift im Laufe ihrer Geschichte auf den jeweiligen
Stand der technischen Entwicklung durch die Festlegung von Normen angepasst. Die letzte Nor-
mung in der Bundesrepublik Deutschland fand 1984 statt und wurde unter der Bezeichnung DIN
40900 Teil 12 veroffentlicht. Sie enthalt die internationale Norm IEC 617-12 von 1983. Auch
wenn im englischsprachigen Raum nach wie vor andere Symbole verwendet werden, wollen wir
uns hier mit den nach DIN genormten Schaltzeichen befassen.

Die wichtigsten Grundelemente dieser Norm sind im Folgenden zusammengestellt und werden
durch vereinfachte Formulierungen erlautert. Der genaue Wortlaut der Definitionen kann bei Be-
darf in den DIN - Normen nachgelesen werden.

Als Grundelement der logischen Symbole dient ein Rechteck, dessen Seitenkanten in den
Abmessungen frei wahlbar sind. Die logische Funktion und die Funktion der Ein- und Ausgange
werden durch zuséatzliche Symbole definiert.

Zuerst wollen wir uns mit der Darstellung logischer Eingange befassen.
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7.6.1  Darstellung von Eingangen

— Nichtinvertierender Eingang ( aktiv high)

—9 Invertierender Eingang ( aktiv low )

Dynamischer Eingang . Hierbei findet eine interne Ubernahme von

—~ logischer Information wahrend der ansteigenden Flanke des Signals
an diesem Eingang statt. Wird das Symbol mit dem vorigen (Kreis)
kombiniert, geschieht dies bei der fallenden Flanke.

7.6.2  Darstellung von Ausgangen

Die Funktion von Ausgangen logischer Schaltungen ist recht umfangreich. Deshalb werden die
Anschliisse mit einer Reihe von verschiedenen Symbolen kombiniert. Wichtig ist hier, die
Bedeutung der Symbole genau zu kennen, um Klar zu erkennen, wie die logische Information am
Ausgang zu werten ist, bzw. auf welche Art und Weise nachfolgende Bauelemente angeschlossen
werden missen. Im Gegensatz zu analogen Schaltungen, an denen wir entweder eine Spannung
oder einem Strom als AusgangsgroRe erhalten, befassen wir uns bei logischen Schaltungen nur
mit den logischen Pegeln H und L (oder 1 und 0). Die Ausgénge werden nun fast ausschlieflich
mit den Buchstaben Y (logische Gatter) und Q (Flipflops, Speicherschaltungen) gekennzeichnet.

Die Ausgangssymbole besitzen folgende Bedeutung:

— Nichtinvertierter Ausgang

o—— Invertierter Ausgang

Offener Ausgang, aktiv Low, z.B. offener Kollektor eines npn-
QH— Transistors, offener Drain bei n-Kanal Feldeffekttransistor.
Im Low-Pegel ist der Ausgang niederohmig zum Masseanschluss.

Offener Ausgang, aktiv High, z.B. offener Emitter eines npn-Tran-
0 sistors, offener Source bei n-Kanal Feldeffekttransistor.

Im  High-Pegel ist der Ausgang niederohmig zum Betriebs-
spannungsanschluss.
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Retardierter Ausgang (postponed output). Eine Zustandsénderung
- dieses Ausgangssignals wird so lange aufgeschoben, bis das Ein-
gangssignal, welches die Zustandsédnderung veranlasst hat, wieder
in seinen ursprunglichen Ausgangszustand zurtickgekehrt ist.

v Tristate Ausgang. Zusatzlich zu den logischen Zustdnden High und
Low gibt es noch einen dritten, hochohmigen Zustand.

7.6.3  Logische Grundelemente

Die logische Funktion eines Gatter-Bausteins wird im Allgemeinen durch eine Bezeichnung in der
rechten oberen Ecke des Symbols angegeben. Im Folgenden Abschnitt sollen zunéchst nur die
logischen Grundelemente betrachtet und erlautert werden.

1 Treiber, Puffer
Am Ausgang liegt der gleiche logische Pegel, wie am Eingang

5 Inverter (NOT} _ _
Am Ausgang liegt das komplementare Eingangssignal

— >1

—  Oder - Gatter (OR)
— >1

O——  Nicht - Oder - Gatter (NOR)
— &

———  UND - Gatter (AND)
— &

O——  Nicht - UND - Gatter (NAND)

—— Antivalenz - Gatter (EXOR)
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——  Aquivalenz - Gatter (EXNOR)

> Leistungs-Element, Treiber (Buffer).
— ] ———  Der Ausgangsstrom ist gegenuber normalen Logikbausteinen um
ein Vielfaches hoher.

— ] —  Gatter mit Hysterese (Schmitt-Trigger)

— ——  Monostabiles Element (Monoflop)

Bevor wir uns mit Beispielen komplexerer Logikschaltungen befassen, mussen wir zuerst die
Bedeutung von Bezeichnungen, die innerhalb der Symbole zu finden sind und Eingénge mit
wichtiger zusatzlicher Information versehen, befassen. Erst mit dieser Bezeichnung ist eine exakte
Zuordnung der Eingénge zueinander und zur logischen Funktion des Elements méglich.

Fur die Bezeichnung konnen Buchstaben und Ziffern verwendet werden. Grundsétzlich gilt
folgende Regel:

Folgt eine Zahl einem Buchstaben, so handelt es sich um einen Eingang, der innerhalb der
Logikschaltung mit mindestens einem weiteren Eingang verknipft ist. Der oder die mit diesem
Eingangssignal verkniipften anderen Eingange fiihren dann die gleiche Ziffer vor dem
Buchstaben.

Eine Bedingung ist immer dann erflllt, wenn das Logiksignal im Innern des Elements einen High-
Pegel bzw. eine 1 angenommen hat.
Eingangsbezeichnungen kdénnen sein:

Cn Der Clock- oder Takt Eingang gibt den mit der Zahl n gekennzeichneten
Eingéngen nur dann die definierte Wirkung, wenn Cn sich im internen 1-
Zustand befindet.

Gn Alle Eingénge, welche von diesem Eingang gesteuert werden, stehen in einer
UND- Beziehung zu diesem Eingang.

nJ,nK,nD Nimmt der J-Eingang den internen 1-Zustand an, wird im Element eine 1
gespeichert, nimmt der K-Eingang den internen 1-Zustand an, wird im Element
eine 0 gespeichert. Sind beide Eingdnge J=K=1, so erfolgt bei jeder Periode
des Cn-Signals ein Wechsel des Ausgangssignals in den komplementéren
Zustand. Der interne Logikzustand des D- Eingangs wird im Element
gespeichert.

R Nimmt der R-Eingang den internen 1-Zustand an, so wird im Element eine 0
gespeichert. (Reset-Eingang)
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S Nimmt der S-Eingang den internen 1-Zustand an, so wird im Element eine 1
gespeichert. (Set-Eingang)
Die Eingénge R und S kdnnen auch als nR bzw. nS gekennzeichnet werden.

T Nimmt der T-Eingang den internen 1-Zustand an, so wechselt der interne
Zustand des Ausgangssignals in seinen komplementdaren Zustand. (Toggle-
Eingang)

Manche Logikschaltungen besitzen neben einem Logikelement noch ein zusétzliches
Steuerelement, in dem teilweise recht komplexe Funktionen untergebracht werden. Die in einem
Steuerteil eines integrierten Bausteins verwendeten Buchstaben haben nach der Norm die
Bedeutung einer Abhangigkeit der gesteuerten Eingange von den Steuersignalen.

Im Einzelnen sind dies:

Gn UND-Verknupfung mit einem oder mehreren Eingangen
Vn ODER-Verkniuipfung mit einem oder mehreren Eingéngen
Nn EXOR-Verknupfung (Antivalenz-Schaltung) mit einem oder mehreren Eingéngen

Mn Mode (Betriebsartenfestlegung)
ENnN Enable-Eingange (Freigabesignal)

Ln Load-Eingange (Ubernahmesignal fiir an bestimmten Eingangen anliegende
Informationen)

Tn Toggle-Eingéange

nS,nR  Set- und Reset Eingénge
Cn Clock- oder Takt-Eingange
An Adressen - Eingange

Anhand von Beispielen sollen die Kennzeichnungen der Eingdnge nun naher erldutert werden.
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7.6.4 Beispiele

1. Bistabile Elemente:

—1D %
—N17 _Q
—C1 _
—1K Q

2. Komplexe Bausteine:

—q G1

—9 G2
-

—

— 1A

>Yb—

— 1B

>VpP—

— 1C

>V h——o

— 1D

>V —

—12A

>VF———

— 2B

>Vl——o

—2C

>Vl——o

— 2D

>VF——

w|o

|-I-I |m lD |O |w |:(>
W N = OJ»—\\_V_‘O

\%
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Durch die Kennzeichnung mit zwei Ausgéngen, die eine
nichtinvertierte und eine invertierte logische Information anzeigen,
ist Ublicherweise zu erkennen, dass ein bistabiles Logikelement
enthalten ist. Hier handelt es sich um ein D-Flipflop, dessen
logischer Pegel am Eingang 1D mit der ansteigenden Flanke des
Signals am Eingang C1 ubernommen, und sofort an den Ausgang
weitergeleitet wird.

Hier handelt es sich um ein JK-Flip-Flop, dessen logische Pegel am
Eingang 1J bzw. 1K mit der ansteigenden Flanke des Signals am
Eingang C1 Gibernommen, und sofort an den Ausgang weitergeleitet
werden.

Man spricht auch davon, dass mit der ansteigenden Flanke das
Bauelement getriggert wird.

Hier wird ein sogenannter Bustreiber-Baustein mit Tristate-
Ausgang dargestellt. Er enthélt ein Steuerelement und acht
Logikelemente.

Der Steuereingang G1 ist mit den Eingéngen 1A - 1D und der Ein-
gang G2 mit 2A - 2D durch eine UND-Funktion verknipft.

Liegt am Eingang G1 ein LOW-Pegel an, so werden die
entsprechenden logischen Pegel an den Eingdngen 1A - 1D an die
zugehorigen Ausgange durchgeschaltet. Entsprechendes gilt fir G2

und die Eingénge 2A bis 2D.
Liegt an den Steuereingdngen ein HIGH-Pegel an, sind die
Ausgénge hochohmig.

4 zu 1 Multiplexer:
Das Zeichen G% sagt aus, dass die Eingange 0 und 1 als

bindre Adresse der Eingédnge C bis F aufzufassen sind und
mit einem von diesen eine UND-Funktion bilden.
Beispielsweise ist fir A=1, B=0 der Eingang D mit dem
Ausgang Y "verbunden".

Wahrheitstabelle:

el Ll [=] k=] L 3]
=l =] P>
nllullvlie] B
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8. Schaltkreisfamilien

Lernziele:

e Kennenlernen des Aufbaus der unterschiedlichen Schaltkreisfamilien fur integrierte
Digitalschaltungen

e Schaltkreisfamilien mit bipolaren Transistoren

e Schaltkreisfamilien in CMOS - Technik

e Verstehen von elektronischen Schaltern mit Feldeffekt — Transistoren

8.1  Bipolare integrierte Schaltungen

Logische Gatter bilden die elementaren Grundbausteine digitaler Schaltungen und Systeme. Die
Bezeichnung Gatter (Tor) weist darauf hin, dass diese ,Tore’ durch den Einfluss der an den
Eingéngen liegenden Spannungen gedffnet oder geschlossen werden kénnen. Auf diese Art und
Weise konnen Informationen weitergeleitet oder ihre Weiterleitung verhindert werden. Die
logische Funktion der Gatter, d.h. die logische Verknipfung von Aus- und Eingangen, wird mit
Hilfe der Schaltalgebra beschrieben. Die meisten industriell hergestellten Schaltungen enthalten
als Grundelemente NAND- bzw. NOR-Gatter. Diese Gatter sind 6konomisch gunstig herstellbar
und universell einsetzbar.

Aus der Vorlesung ,,Grundlagen der Digitaltechnik* sind die grundlegenden Funktionen der
Schaltalgebra und ihre Realisierung mit Hilfe von Schaltwerken bekannt. Relaisschaltungen sind
als einfache Schaltwerke einsetzbar. Sie werden heute noch in der Starkstromtechnik eingesetzt.
Komplexere logische Verknlpfungen erfordern jedoch universell einsetzbare und schnelle Gatter.
Diese Gatter konnen mit Dioden, bipolaren Transistoren oder MOS-Transistoren aufgebaut
werden. Gatter, die nach bestimmten Prinzipien aufgebaut werden, nennt man eine
Schaltkreisfamilie. Gatter einer Schaltkreisfamilie lassen sich problemlos zu komplexen
Verknipfungsschaltungen zusammenschalten, da sie einheitliche Spannungspegel fir HIGH- und
LOW-Pegel haben.

8.1.1 DTL-Schaltungen

Wird die logische Verknlpfung der Eingangssignale mit Dioden vorgenommen, erhélt man die
Dioden-Transistor-Logik (DTL). Bild 8.1 zeigt ein NAND-Gatter mit zwei Eingangen.

Liegt an den Eingéngen ein H-Pegel an, sind die Eingangsstrome aufgrund der in Sperrrichtung
betriebenen Eingangsdioden gering. Liegt an den Eingédngen ein LOW-Pegel (L-Pegel) an, wird
der Strom in den Ausgangstransistor des vorherigen Gatters durch den Widerstand R; bestimmt.
Bei Gattern mit mehreren Eingdngen addieren sich die Strome, so dass am Widerstand R; eine
recht hohe Verlustleistung entstehen kann. Der Widerstand Rz dient zum schnellen Ableiten der
Basisladung des Ausgangstransistors beim Ausschalten.

?Uec

Bild 8.1 Schaltbild eines DTL - NAND -Gatters mit zwei Eingangen.
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Ersetzt man die Diode D; der DTL-Schaltung nach Bild 8.1 durch einen Transistor und einen
weiteren Widerstand R, (siehe Bild 8.2a), so wird der Eingangsstrom Ig flr einen L-Pegel am

Eingang um den Faktor R1/(R1+Ry) verkleinert und damit zu:

Ucc _UD _UCE

| =—
E R +R, 8.1

)

MO

015 5 75 10 15
C) UE/V—>

Bild 8.2 a) DTL — NAND - Gatter mit zwei Eingdngen und erheblich kleineren Eingangs-
stromen als nach Bild 8.1, b) DTL — NAND - Schaltung mit groRem Stérabstand, c) Uber-
tragungskennlinien: (1) normale p-n-Diode D2 nach Bild 8.2a, (2) Zener-Diode nach Bild 8.2b.

Up ist die Durchlass-Spannung der Eingangsdiode und Uqg die Restspannung des vollstandig

eingeschalteten Ausgangstransistors der vorhergehenden Stufe. Bild 8.2a zeigt diese verbesserte
Version der DTL-Schaltung fur eine Versorgungsspannung Ucc =5 V. Durch die Reduzierung

des Eingangsstroms wird auch die Verlustleistung im Gatter deutlich reduziert.

Wird anstelle der Silizium-Diode D, zwischen Eingangs- und Ausgangstransistor eine Zener-
Diode mit Uz =6,8 V eingesetzt und die DTL-Schaltung bei einer Versorgungsspannung von
Ucc=15V betrieben (Bild 8.2b), erhdlt man einen wesentlich groReren Stérabstand und eine
nahezu symmetrische Ubergangskennlinie um den Schaltpunkt wie Bild 8.2¢c zeigt.
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8.1.2  TTL-Schaltungen

Im Gegensatz zur DTL-Schaltung wird die logische AND-Verkniipfung der Eingangssignale eines
Gatters bei der TTL-Technologie (Transistor-Transistor-Logik) mit einem  Multi-Emitter-
Eingangstransistor durchgefihrt. Multi-Emittertransistoren koénnen besonders platzsparend
integriert werden, da die Emitterdiffusionsbereiche nebeneinander ohne zuséatzliche p-n-
Isolationsringe im gleichen Basisdiffusionsbereich angebracht werden.

Eine besonders einfache Auslegung einer TTL NAND-Schaltung mit einem Multi-Emitter-Tran-
sistor am Eingang und einem Transistor mit "offenem" Kollektor am Ausgang zeigt Bild 8.3. Um
die logischen Spannungspegel am Ausgang aufzubauen, muss ein externer Lastwiderstand R.
zwischen Versorgungsspannung und dem Kollektor des Ausgangstransistors vorhanden sein.

O,—@ oY

ja%
— ¢

i “

(e, A O

Bild 8.3 TTL — NAND - Grundschaltung mit npn-Transistoren und offenem Kollektor.

Werden an einen der beiden Eingdnge A oder B ein L-Pegel und an den anderen ein H-Pegel
angelegt, ist der Transistor T, eingeschaltet. An der Basis des Transistors T, liegt dann ebenfalls
ein L-Pegel an, so dass T, sperrt. Der Kollektor des Transistors T, der als Ausgang der Schaltung
dient und Uber einen externen Widerstand R, mit Ucc verbunden ist, liegt damit auf dem H-Pegel.
Der Basisstrom von T, fliet durch den auf L-Pegel liegenden Gatter-Eingang aus dem
Schaltkreis heraus. Die Summe aller Emitterstrome ist gleich dem Basisstrom von T, der sehr
Klein ist.

Wird nun an beide Eingédnge A und B ein H-Pegel angelegt, so wird die Spannung am Emitter von
Transistor T1 hoher als die Spannung am Kollektor (Uggrz) und der Transistor wird invertiert
betrieben (Inversbetrieb). Der Basis-Kollektor p-n-Ubergang ist in Durchlassrichtung gepolt. Uber
die Basis-Kollektor-Diode von Transistor T fliet in Durchlassrichtung ein Basisstrom in den

Transistor T, und schaltet diesen ein. Am Ausgang Y stellt sich ein L-Pegel ein, d.h. die

Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung.
Die Entladung einer Kapazitat am Ausgang Y kann sehr schnell erfolgen, da der Widerstand Rce
zwischen Kollektor und Emitter des Transistors T, im eingeschalteten Zustand sehr klein wird.

Damit der L-Pegel einen mdglichst niedrigen Wert annimmt, muss zugleich das Verhéltnis
R/Rcg moglichst gro3 sein. Andererseits fiihrt ein zu groRer Widerstand R auf zu grofRe Zeit-

konstanten R -:C beim Aufladen der Lastkapazitdt C am Ausgang Y der Schaltung. Auch wirde
die Spannung Uy des H-Pegels stark von der Zahl der angeschlossenen Gatter abhangig werden:

U, =Ug —n-1.-R, 8.2

Wobei n die Anzahl der Eingange ist, und Ig der Eingangsstrom eines Eingangs.
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Bild 8.4 Schaltbild einer Standard TTL - NAND - Schaltung.

Durch die Erweiterung mit einer Emitterfolgerstufe werden die Eingangsstrome noch kleiner und
die Anderung der Eingangsspannung verstarkt, d.h. die Ubertragungskennlinie fallt steiler ab. Die
Gegentaktendstufe mit niedrigem Ausgangswiderstand ermoéglicht eine wesentlich schnellere
Umladung der Lastkapazitét, als dies vorher mit dem Lastwiderstand R, mdglich war.

Diese Standard-TTL-Schaltung eines NAND-Gatters mit Eingangsschutzdioden und der
Gegentakt-Endstufe der sogenannten "Totem-Pole Ausgangsstufe* ist in Bild 8.4 dargestellt. Im
Gegensatz zu der in Bild 8.3a dargestellten Schaltung bendtigt man keinen externen
Lastwiderstand, um beide logische Pegel definiert einzustellen.

Liegt an einem der beiden Eingéngen A oder B eine Spannung Ug =0V an, leitet der Transistor

T,. Die Transistoren T, und T3 sind gesperrt und Transistor T, ist leitend, so dass der Ausgang

der Schaltung sich im High-Zustand befindet. Die Endstufe kann einen relativ grof3en
Ausgangsstrom liefern, der dann die Lastkapazitat schnell aufladt. Liegt an beiden Eingéngen eine
hohe Eingangsspannung Ug; = Ug, =5V an, sind T, und T3 eingeschaltet (in der Sattigung), und
T4 sperrt. Die Lastkapazitat kann damit tber T3 schnell entladen werden.

Gatter mit Tri-State Ausgang

Bei Anwendungen, in denen TTL-Schaltkreise an Bussysteme angeschlossen werden, ist es
zweckmélig, Schaltkreise mit Tristate Ausgang einzusetzen. Bei diesen Schaltkreisen kann der
Ausgang durch ein Steuersignal in den hochohmigen Zustand geschaltet werden. Der Ausgang
dieser Schaltkreise kann somit drei Zustdnde annehmen: LOW- und HIGH-Zustand mit einem
niederohmigen Ausgangswiderstand und einen hochohmigen Zustand. Den hochohmigen Zustand
realisiert man durch Sperren der beiden Ausgangstransistoren. Bild 8.5 zeigt die Schaltung eines
TTL-Gatters mit Tristate Ausgang. Beim Anlegen eines H-Pegels an den Steuereingang S werden
die Transistoren T; und Tg leitend. Das bewirkt, dass der dritte interne Eingang des Multi-Emitter-
Transistors T, auf Null gezogen wird, wodurch T, und Ts gesperrt werden. Zusétzlich erniedrigt
D; die Basisspannung von T3 auf etwa 0,7 V, so dass auch T3 und T4 gesperrt sind. Der Ausgang
des Gatters ist somit hochohmig. Das Steuersignal S wird auch ,output enable’- Signal genannt.
Beim Anlegen eines L-Pegels an S wird Tg leitend und damit T; und Tg gesperrt. Die Schaltung
arbeitet als normales TTL — Gatter mit zwei Eingédngen. Der Ausgang ist aktiv, d. h. er kann L-
oder H-Pegel annehmen.

Standard-TTL-Schaltungen haben eine grol3e Gatterlaufzeit, da die Transistoren in die Sattigung
umschalten.
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Bild 8.5 Schaltbild einer TTL — Schaltung mit Tristate-Ausgang.

8.1.3  Schottky- und Low-Power Schottky-TTL-Schaltungen

Zur Verwirklichung kurzer Gatterlaufzeiten muss neben den Abfall- und Anstiegszeiten vor allen
Dingen die Speicherzeit klein gehalten werden.

Die ,,Speicherzeit” beim bipolaren Transistor ist ein Effekt, der durch die Forderung nach einem
schnellen Einschalten des Transistors und einer kleinen Kollektor - Emitter - Restspannung
hervorgerufen wird. Beides erfordert einen relativ groBen Basisstrom. Wird die
Eingangsspannung Ug sprungartig von 0V auf Ucc erhéht, wird auch sprungartig ein Basisstrom
ig flielRen, der im Einschaltmoment aufgrund der Sperrschichtkapazitit der Basis-Emitter-Diode
uberschwingt (Bild 8.6 b). Der Transistor wird leitend, d.h. die Kollektor-Emitter-Spannung Ucg
sinkt vom H-Pegel auf den L-Pegel ab. Die Basis-Emitter-Spannung betragt Ugg = 0,7 V. Erreicht
die Kollektor-Emitter-Spannung Werte unter 0,7 V, wird nun auch die Basis-Kollektor-Diode
leitend.

Der Kollektor kann jetzt nicht mehr die vom Emitter injizierten Ladungstrdger aus der Basis
aufnehmen; vielmehr werden auch noch vom Kollektor Ladungstrager in die Basis emittiert.
Damit befinden sich viel mehr freie Ladungstrager in der Basis, als notwendig.

Beim Abschalten des Transistors muss jetzt zuerst die in der Basis vorhandene berschissige
Ladung abgebaut werden, bevor die Kollektor-Emitter-Spannung wieder 0,7 V erreicht, und der
Kollektor wieder als Kollektor arbeiten und damit der Transistor mit dem Abschalten beginnen
kann. Die dazu notwendige Zeit nennt man Speicherzeit. Der Transistor hat also eine wesentlich
grolere Verzégerungszeit beim Abschalten als beim Einschalten (tpgLq >> tparu).

Der Eintritt in die Sattigung kann durch einen grofen Basisvorwiderstand Rg nur bis zu einem
gewissen Grade vermieden werden, da im praktischen Betrieb zur Gewahrleistung des unteren
Spannungspegels, trotz  Exemplarstreuungen,  Schwankungen der  Temperatur, der
Versorgungsspannung und verschiedener Belastungen am Ausgang, die Kollektor-Emitter-
Spannung klein werden muss. Eine weitere Mdoglichkeit besteht darin, parallel zum
Basiswiderstand einen Kondensator zu legen. Durch den sehr kleinen Blindwiderstand des
Kondensators beim Schaltvorgang werden zwar beim Ein- und Ausschalten die Abfall- bzw.
Anstiegszeit der Ausgangsspannung reduziert, aber mit dem Nachteil, dass grofle Widerstande
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und Kapazitaten integrierter Schaltungen eine grof3e Chipoberflache beanspruchen und damit fir
hohere Integrationsdichten nicht geeignet sind.

Kéufliche integrierte Digitalschaltungen besitzen deshalb kein lineares RC-Glied am Eingang,
sondern eine nichtlineare Schottky-Diode zur Begrenzung der Basis-Kollektor-Spannung. Die
Schaltung eines Schottky-Dioden-Inverters und die zugehdérigen Strom- und Spannungsverléufe
sind in Bild 8.6 zu sehen.

Nach Anlegen einer sprungférmigen positiven Spannung Ug Ubernimmt zunéchst der Transistor
den vollen Basisstrom ig = ig’, da die Ausgangsspannung noch groRer als die Eingangsspannung,
d.h. Ua > Ug ist, und daher die Schottky-Diode gesperrt bleibt. Wenn die Ausgangsspannung
unter Uce = 0,7 V absinkt, werden gleichzeitig die Schottky- und die Basis-Kollektor-Diode in
Durchlassrichtung betrieben.

Die Schottky-Diode Gbernimmt aber den Uberschissigen Basisstrom, da sie mit Uxgp = 0,3V

eine um etwa 0,4 V kleinere Knickspannung als die p-n-Diode des Transistors zwischen Basis und
Kollektor besitzt, so dass letztere weit unterhalb ihrer Knickspannung betrieben wird. Der
Basisstrom ig des Schottky-Dioden-Transistors kann nach Bild 8.6b wesentlich groRer gewéhlt
werden als flr den quasistationdren Kollektorstrom notwendig wére (ig >>ig’ ). Der L-Pegel der
Ausgangsspannung erhéht sich aber um die Knickspannung der Schottky-Diode.

0 —
Bild 8.6 (a) Emitterschaltung mit diskreter Schottky-Diode zwischen Basis und Kollektor zur
Vermeidung der Sattigung, Symbol eines Transistors mit integrierter Schottky-Diode,
(b) Zeitabhéngigkeit der Strome und Spannungen beim Ein - und Ausschalten.
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Damit wird die Sattigung der Basis vermieden. Beim Ausschalten kann deshalb der Basisstrom
des Schottky-Transistors praktisch ohne Verzégerung der Spannung folgen, da sich keine
uberschissigen Ladungstréger in der Basis befinden, also auch kein Speichereffekt existiert.

Die Ausgangskennlinienfelder eines Transistors mit und ohne Schottky-Diode sind in Bild 8.7a
und b gezeigt. Eine I-U Kennlinie einer einzelnen Schottky - Diode ist in Bild 8.7c zu sehen.

Die beiden Transistorkennlinien unterscheiden sich im Wesentlichen nur durch eine um etwa
Uksp = 0,3 V gréiere Kollektor-Emitter-Restspannung des Schottky-Dioden-Transistors, da eine

Aussteuerung bis tief in die Sattigung, Ugc > 0,3 V, verhindert wird.

0 0510152025 3035 40

T T T T T T T 1 T 1
0 051,01,52,02,53,03,54,0 0 05 1,0
Ucg /V—= Up /v—=
h) c)

Bild 8.7 Kennlinienfelder des Transistors und der Schottky-Diode der Inverterschaltung in Bild
8.6: a) Transistor ohne Schottky-Diode, b) Transistor mit Schottky-Diode, c) Kennlinie der
Schottky-Diode zwischen Basis und Kollektor

Eine Schottky-Diode kann mit weniger als 10% zusatzlicher Chipflache integriert werden ohne
dass Zuleitungskapazitaten auftreten.

Die Schottky-Transistor-Logik hat gegenlber der gesattigten Transistorlogik die folgenden
Vorteile:

1. wesentlich kiirzere Schaltzeiten durch Vermeidung der Sattigung,

2. kleinere Verlustleistung durch kleinere Spannungshiibe, kleinere Umschaltenergien,

3. hohere Stromverstarkung, da eine Gold-Dotierung nicht mehr gebraucht wird, um durch
verstarkte Rekombination die Sattigungszeit zu reduzieren,

4. flexiblerer Schaltungsentwurf, da p-n- und Schottky-Dioden sowie npn-Transistoren zur
Verfligung stehen.
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Diese Vorteile erreicht man auf Kosten:

1. eines ausgefeilteren und aufwendigeren Entwurfs insbesondere fur besonders schnelle
Schaltungen,

2. geringerer technologischer Herstellungstoleranzen,

3. eines kleineren Storabstandes infolge einer grofieren Kollektor-Emitter Restspannung.

Die Schottky-Dioden-Technik hat sich heute fur die mittleren und héheren Geschwindigkeitsbe-
reiche weitgehend durchgesetzt.

|
Bild 8.8 Schottky - TTL - NAND - Gatter mit Schottky - Schutzdioden am Eingang

Bild 8.8 zeigt eine einfache Auslegung eines Schottky-TTL-Gatters, die praktisch identisch mit
der TTL-Schaltung in Bild 8.4 ist.

Low-Power-Schottky-TTL

Durch den Einsatz der Schottky-Diode wird die Sattigung der Transistoren vermieden. Das flihrt
zu einer relativ hohen Verlustleistung der Schaltkreise. Die Eingangsschaltung der Low-Power-
Schottky-Schaltungen (LS-TTL) weichen deutlich von der TTL-Grundschaltung ab. Sie basieren
auf der Diodenverknipfung, wie sie bereits bei der DTL-Familie eingesetzt wurde. Bild 8.9 zeigt
die Schaltung eines LS-TTL-Gatters.
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Bild 8.9 Low-Power Schottky - TTL - NAND - Gatter mit Schottky - Schutzdioden am Eingang
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Die beiden Eingdnge sind mit Schottky-Dioden zur logischen Verknupfung und einer
Schutzschaltung vor negativen Uberspannungen ausgelegt.

Logik-Familie: tpd /NS Pstat/ MW |R/ Q
Geséttigte Technik:

SN 74 00 10 10 400
Ungesattigte Technik:

SN 74 LS 00 10 2 120
SN 74 S 00 3 19 50
SN 74 ALS 00 1 50
SN 74 AS 00 1,7 8 20

Tabelle 8.1 Ubersicht tiber bipolare Logikfamilien. Es bedeuten: LS : Low-Power Schottky;
S: Schottky; ALS: Advanced Low-Power-Schottky; AS: Advanced Schottky.

In Tabelle 8.1 sind die typischen Daten eines NAND-Gatters mit zwei Eingédngen der Baureihe
74.. von Texas Instruments fur die wichtigsten TTL-Schaltkreistechnologien zusammengefasst.
Die angegebenen Gatterlaufzeiten gelten fiir eine Lastkapazitat von C; = 15 pF

8.1.5

Ubersicht tiber die Schaltkreisfamilien

Tabelle 8.2 Ubersicht tiber die Schaltpegel der verschiedenen Schaltkreisfamilien

Eingangspegel / V Ausgangspegel / V

Low High Low High

min. max. min. max. min. max. min. max.
DTL - 14 3,6 - - 0,5 4,0 -
TTL - 0,8 2,0 - - 0,4 2,4 -
LS-TTL - 0,8 2,0 - - 0,4 2,4 -
NMOS -0,5 0,65 2,2 5 0 0,45 2,4 5
CMOS 0 2 3 5 0 0,01 4,99 5
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Tabelle 8.3 Ubersicht der bipolaren Logikschaltkreise

Schaltkreisfamilie Tvpische Grundschaltung eines Vor- und Nachteile Bemerkungen zur Bemerkungen zum Eimnsatz in der
(Baureihen) Gatters (vereinfacht) Funktion Informationstechnik (IT)
DTL V: - schneller und stérsicherer - logische Verkniipfung - frither haufige Anwendung beim
Dioden- als RTL durch D1 und D2 Aufbau aus Einzelelementen
Transistor-Logik - gute Entkopplung der Em- - muttels D3 wird

ginge Storabstand verbessert

N: - relativ grofer Flachenbedarf

i IS (Isolationsinseln)
TTL V: - nur eine Betniebsspanmung | - logische Verkniipfung - infolge niedriger Signalpegel und
Transistor- - sehr gut fir IS geeignet durch Multiemutter- hoher Schaltgeschwindigkeit
Transistor- - niederohmiger Ausgang transistor (Standard-TTL) | wesentlich stérempfindlicher als
Logik (= 100 ) - es gibt 7 Baureihen der frithere Logikschaltungen aus
(SN 7400) - Serie wird international von | TTL-Famuilie : Emzelbauelementen. deshalb

sehr vielen Firmen her- Low-Power-Schottky- z. T. Zusatzaufwand beim Ein-

gestellt (austauschbar) TTL satz in der IT erforderlich

N:-Einsatzin der ATz T. Low-Power-TTL
problematisch (Stérempfind- | Schottky-TTL
lichkeit) Standard-TTL
- Relationen bei langeren High-Speed-TTL
Verbindungslertungen ALS-TTL
(>25 .50 cm) AS-TTL

- kurzer Stromstol3 (10 bis
15mA, 6...10 ns) auf der
Betriebsspannungszufiihrung
beim Umschalten des Gatters
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8.2 MOS-Schaltkreise

Die MOS-Technologie hat gegentber der bipolaren Technologie folgende Vorteile, die ihren
Einsatz flr die Herstellung von integrierten Schaltkreisen bestimmen:

e Geringer Bedarf an Chipflache

e Einfache Herstellungstechnologie

¢ Kileine Verlustleistung

e Leistungslos steuerbar
Gegenwartig haben die n-Kanal-MOS-, CMOS- und BiCMOS-Technologie eine praktische
Bedeutung fiir I1Cs.

8.2.1 NMOS-Schaltungen

Schaltet man einen n-Kanal MOS-Transistors vom Anreicherungstyp (ber einen ohmschen
Widerstand Ry an die Betriebsspannung Upp, so entsteht eine wichtige Grundschaltung der

Digitaltechnik (siehe Bild 8.9a). Diese Schaltung entspricht der Source-Grundschaltung, die in
Kapitel 3.4 besprochen wurde. Bei der Eingangsspannung Ug =0 am Gate ist der Transistor
gesperrt und die Ausgangsspannung hat den maximalen Wert Upp. Umgekehrt ist die
Ausgangsspannung sehr klein, wenn die Eingangsspannung einen groflen Wert hat, z.B.
Upp =10 V. Diese Grundschaltung hat die Funktion eines Inverters. Man spricht von einem
logischen Inverter, wenn die Spannung am Eingang nur zwei Pegel annehmen kann, z.B. 0,3V
und 5V oder 10V, die haufig mit L (LOW) und H (HIGH) gekennzeichnet werden. Solche
Inverter konnen auf einfache Weise logisch hintereinander geschaltet werden, d.h. die
Ausgangsspannung des einen Inverters kann direkt ohne zusétzliche Schaltmalinahmen mit dem
Eingang des folgenden Inverters gekoppelt werden. In Bild 8.9 sind drei Mdglichkeiten fir den
Aufbau eines Inverters in der NMOS Technik und deren Ubertragungskennlinien gezeigt.

Bild 8.9a zeigt einen Inverter mit einem ohmschen Widerstand als Last und dessen
Ubertragungskennlinie. Beim Durchlaufen der Eingangsspannung Ug von Null bis Upp gelangt
der Schalttransistor vom Sperrbereich tber den Séttigungsbereich bis in den linearen Bereich.

Da die Herstellung von Widerstdnden sehr teuer ist und viel Chipflache bendétigt, ist es einfacher
einen Lasttransistor aus der gleichen technologischen Bauart nach Bild 8.9b einzusetzen bei dem
Gate und Drain miteinander verbunden sind ( Ugs = Ups). Der Lasttransistor arbeitet hier als
nichtlinearer Widerstand. Fir Eingangsspannungen, die den Transistor sperren, bleibt ein
Spannungsabfall ber dem Lasttransistor. Somit ist die Ausgangsspannung im H-Pegel um etwa
U, geringer als bei einem ohmschen Lastwiderstand.

Dieser Nachteil wird vermieden, wenn als Lasttransistor anstelle eines Anreicherungstyps ein
Verarmungstyp mit einer negativen Schwellspannung eingesetzt wird, bei dem Source und Gate
verbunden bleiben, also Ugs = 0 ist. Dieser Fall ist in Bild 8.9c dargestellt. Die volle
Betriebsspannung steht wie bei einem linearen Lastwiderstand als Ausgangsspannung zur Verfi-
gung. Der Lasttransistor vom Verarmungstyp wirkt in einem weiten Spannungsbereich wie eine
Stromquelle. Der maximale Strom und die Verlustleistung (1 R,) sind erheblich kleiner durch den
Einsatz eines Lasttransistors vom Verarmungstyp anstelle eines Transistors vom
Anreicherungstyp. Die Ubergangskennlinie ist in Bild 8.9¢ eingezeichnet.

Die Lastkennlinien fur den ohmschen Widerstand und die beiden Transistoren sind in Bild 8.9d in
das Kennlinienfeld des Schalttransistors eingezeichnet.
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Bild 8.9 Schaltbilder und Ubertragungskennlinien eines Inverter a) mit Lastwiderstand R, b) mit
Lasttransistor vom Anreicherungstyp (AT) und c) mit Lasttransistor vom Verarmungstyp (VT).
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Bild 8.9 d Kennlinienfeld des Schalttransistors mit den Lastfunktionen der drei Inverter nach
8.9 a-c.

Verknupfungsglieder mit NMOS-Schaltungen
Bild 8.10 zeigt eine NOR- und NAND-Schaltung in NMOS-Technik mit einem ohmschen
Arbeitswiderstand. Ein NOR-Gatter entsteht dadurch, dass man die Ausgédnge mehrerer Inverter

parallel schaltet und nur ein Lastwiderstand fur alle Inverter eingesetzt wird.
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Bild 8.10 a) NOR- und b) NAND - Schaltung mit n-Kanal MOSFETs vom Anreicherungstyp.
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Bild 8.11 NOR- und NAND - Schaltung mit n-Kanal MOSFETs vom Anreicherungstyp mit
Lasttransistor vom Anreicherungstyp.

Wird einer der drei Eingdnge mit dem H-Pegel angesteuert, so schaltet der Ausgang auf den L-
Pegel. Zur Realisierung einer NAND- Schaltung werden die Eingangstransistoren in Reihe

geschaltet. Liegt an allen drei Eingédngen H-Pegel an, so schaltet der Ausgang auf LOW.
Bild 8.11 zeigt die Schaltungen von NAND- bzw. NOR-Gattern mit Lasttransistor.

8.2.2

CMOS-Schaltungen

Aufbau und Funktionsweise eines CMOS-Grundgatters wurden im Kapitel 3.5 besprochen.

Die Bilder 3.79 und 3.34 zeigen entsprechend die Schaltung und Ubertragungsfunktion einer
CMOS Grundschaltung. Die Ubertragungsfunktion ist bei der Halfte der Versorgungsspannung

sehr steil und verlduft symmetrisch zum Umschaltpunkt. Das einfache Grundgatter bildet einen

Inverter, der nochmals in Bild 8.12a dargestellt ist. Die Ubertragungskennlinien des CMOS-
Inverters fiir verschiedene Betriebsspannungen sind in Bild 8.12b gezeigt.
Eine NAND-Schaltung in CMOS-Technologie, die 3 Eingangssignale verknupft, ist in Bild 8.13
zu sehen. Nur wenn alle Eingdnge A bis C eine positive Spannung flhren, die dem H-Pegel ent-
spricht, sind die drei in Reihe geschalteten n-Kanal Transistoren leitend, so dass der Ausgang Y
den L-Pegel annimmt. Da in diesem Fall die drei parallel geschalteten p-Kanal Lasttransistoren
sperren, fliel3t bis auf Leckstrome kein Strom tber die NAND-Schaltung, wenn der L- oder H-
Zustand am Ausgang erreicht worden ist. Grof3e Strome und Verlustleistungen treten kurzzeitig
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Bild 8.12 a) Schaltung eines CMOS-Inverters und b) Ubertragungskennlinien fiir verschiedene
Betriebsspannungen.
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Bild 8.13 Schaltung eines NAND-Gatters in CMOS-Technik.

wahrend des Umschaltens auf, wenn beispielsweise A und B auf der Versorgungsspannung Upp
liegen und C den Bereich um Upp/2 durchlduft. Die mittlere Verlustleistung der CMOS-NAND-
Schaltung bleibt also wie bei einem CMOS-Inverter auRerordentlich klein. Wird der Ausgang Y
der Schaltung in Bild 8.13 durch groRe Eingangskapazitdten C der folgenden Stufen belastet,
missen die Transistoren entsprechend grof? ausgelegt werden um die notwendigen Stréme zum
Auf- und Entladen der Lastkapazitdten aufzubringen. Die Aufladezeitkonstante t ist dem
Durchlasswiderstand eines Lasttransistors der NAND-Schaltung proportional. Daher kann die
Halbleiteroberflache der NAND-Schaltung miniaturisiert werden, wenn die Lastkapazitat klein
bleibt.

Dem Ausgang von CMOS-Grundgattern sind nur kleine Stréme entnehmbar, die gerade zur
Ansteuerung von wenigen CMOS Eingéngen oder einem Eingang von Low-Power (LS)-TTL-
Schaltungen ausreichen. Um den Ausgangsstrom zu erhéhen, werden Pufferstufen eingesetzt. Bild
8.14 zeigt ein NAND-Gatter mit zwei nachgeschalteten Invertern als Ausgangspuffer.

Ein NAND-Gatter in Bild 8.14 erzeugt als Funktion der Eingangssignale am Ausgang entweder
eine niederohmige Verbindung mit der Masse oder der Versorgungsspannungsleitung. Sie sind
also nicht geeignet fur den direkten Anschluss an die Leitung eines Bussystems mit vielen
Sendern, die zu verschiedenen Zeiten und an verschiedenen Orten einspeisen sollen. Daher
werden Schaltungen benétigt, deren Ausgang wahrend der Sendepause unabhangig von den
logischen Eingéngen hochohmig ist. Man spricht von Tristate-Schaltungen, wenn neben den
beiden logischen auch ein hochohmiger Zustand eingestellt werden kann. Ein Tristate-Inverter
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Bild 8.14 Schaltung eines NAND-Gatters mit Treiberstufen in CMOS-Technik.
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Bild 8.15 Tristate CMOS-Inverter. a) Schaltung, b) Wahrheitstabelle

0 b)

ist in Bild 8.15 skizziert. Liegt seine Steuerspannung Us; an Masse, so wird der Ausgang Y durch
je einen gesperrten Transistor von Masse und Versorgungsspannung getrennt. Flr Us; = H ist die
normale Inverterfunktion gewéhrleistet.

8.2.3  Anpassungsschaltungen

Missen innerhalb einer elektronischen Schaltung integrierte Schaltkreise verschiedener Logik-
familien verwendet werden, ist es notwendig, die Art und Weise der Verbindung zu kennen. Die
Zusammenschaltung von CMOS-Schaltkreisen mit TTL-Schaltungen bei verschiedenen Versor-
gungsspannungen zeigt Bild 8.16.

Wie Bild 8.16 a angibt, kénnen die Ausgédnge von CMOS-Bausteinen direkt mit den Eingéngen
von TTL-Bausteinen verbunden werden, wenn eine einheitliche Versorgungsspannung von
Ucc=5V vorhanden ist. Werden CMOS-IC’s mit einer Versorgungsspannung von 15V
eingesetzt,

-I ’o) UCC: 5V
CMOS»> TTL
I 1
a)
T L’bD: 15V UCC: 5V
CMOS
b) c
CMOS» LS-TTL

I L

Bild 8.16 Anpassungsschaltungen von verschiedenen CMOS - Schaltungen mit Versorgungs-
spannungen von 5V und 15 V auf TTL- und LS-TTL — Schaltungen.
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Bild 8.17 Anpassungsschaltungen von TTL - auf CMOS - Schaltungen.

muss zur Ansteuerung von Standard-TTL Bausteinen eine Schaltung nach Bild 8.16 b zur
Anpassung der Logikpegel aufgebaut werden. Die Inversion des Signals durch die
Anpassungsschaltung stellt kein Problem dar, weil Sie durch einen weiteren Inverter auf der
CMOS - oder TTL - Seite leicht kompensiert werden kann.

Eine Anpassungsschaltung entfallt in der Regel, wenn anstelle von Standard-TTL-, Low-Power-
Schottky-TTL-Bausteine verwendet werden (Bild 8.16 ¢), da bei Eingangsspannungen >5 V die
Schottky-Diode in Sperrrichtung betrieben wird.

Bei einer Verbindung des Ausgangs eines Gatters in TTL-Technologie mit Eingéngen von
CMOS-Schaltkreisen, sollte immer ein sogenannter Pull-Up-Widerstand nach den Bildern 8.17 a
und b eingesetzt werden, um den H-Pegel des TTL-Ausgangs anzuheben. Damit wird erreicht,
dass am CMOS-Eingang auch eindeutig der H-Pegel anliegt. Auch wird dadurch der Stérabstand
am Eingang der CMOS-Schaltung vergrofRert.

8.24 CMOS-Baureihe 4000

Diese  CMOS-Baureihe war die erste funktionsfahige Reihe in CMOS-Technologie, die
vergleichbare Funktionen zur TTL-Schaltkreisfamilie anbot. Jeder Schaltkreis dieser Familie
enthalt zusatzliche Ausgangspuffer. Das hat mehrere Vorteile: groRere Ausgangstreiberfahigkeit,
hoherer statischer Storabstand infolge der wesentlich steileren Ubertragungskennlinie, hoherer
dynamischer Storabstand wegen des kleineren Ausgangswiderstandes sowie kirzere
Verzogerungs- und Schaltzeiten. Die Schaltungen der CMOS-Baureihe 4000 konnen im
Betriebsspannungsbereich von 3 bis 15V betrieben werden. Dabei betragt die statische
Stromaufnahme typischer Gatter bei 5V Betriebsspannung fur Inverter 1 pA, fur Flipflop 4 uA
und flr héher integrierte Schaltungen ca. 50 pA. Die typischen Eingangs-Reststrome sind kleiner
als 0,3 pA. Die typische Verzogerungszeit bei einer kapazitiven Last von 50 pF betragt bei 5V
55 ns flr ein einfaches NAND-Gatter.

8.25  Hochgeschwindigkeits-HC/HCT-Reihe

Seit 1981 werden schnelle CMOS-Logikschaltkreise hergestellt, die etwa die Geschwindigkeit der
Low-Power Schottky-TTL-Familie aufweisen. Sie haben den Vorteil, dass sie bedingt durch die
geringe Leistungsaufnahme bis in den Frequenzbereich von einigen MHz wesentlich niedrigere
Verlustleistung haben. Diese hohere Schaltgeschwindigkeit wurde dadurch erzielt, dass anstelle
des bei der 4000er Reihe verwendeten Metall-Gates ein Silizium-Gate Verwendung findet. Die
Herstellung der schnellen HC/HCT-Reihen flhrte in groem Umfang zur Ablésung der bis zu
diesem Zeitpunkt dominierenden TTL- bzw. Low-Power Schottky-TTL-Schaltkreise.
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Bild 8.18 Eingangsstufe der CMOS HCT-Schaltkreisreihe.
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Es gibt zahlreiche Signal- und Anschlusskompatible Typen. Die HC-Reihe kann mit
Ausgangssignalen von TTL-Schaltkreisen angesteuert werden, muss aber am Eingang mit einem
»Pull-up-Widerstand“ beschaltet werden, um den Signalpegel geringfligig anzuheben. Die HCT-
Reihe unterscheidet sich gegenliber den anderen Baureihen durch die erniedrigte
Umschaltschwelle. Dadurch ist diese Serie voll TTL-kompatibel.

Die Hochgeschwindigkeits-CMOS-Reihen HC/HCT haben folgende Vorteile gegenlber den
Reihen CMOS 4000 bzw. Low-Power Schottky-TTL:
e Vergleichbare Schaltgeschwindigkeit zu Low-Power Schottky-TTL,
e Wesentlich kleinere Leistungsaufnahme als Low-Power Schottky-TTL bei niedrigen und
mittleren Schaltfrequenzen;
e (Ca. 10-fache Schaltgeschwindigkeit und ca. 10-fache Ausgangstreiber-Fahigkeit im
Vergleich zur CMOS-Reihe 4000 .

Eingangsstufe

Bild 8.18 zeigt die Eingangsstufe und Bild 8.19 die Ausgangsstufe der HCT-Reihe. Durch D3 und
dadurch, dass T2 einen hoheren Stromverstarkungsfaktor als T1 aufweist, wird die
Umschaltschwelle auf ca. 1,4V abgesenkt, um dadurch eine volle TTL-Kompatibilitat zu
erzielen. D1, D2, R1 und R2 schiitzen die Eingange vor elektrostatischen Aufladungen.

Ausgangsstufe

T6 und T7 bilden eine Gegentakt-Endstufe. Die Ausgangsstrom-Belastbarkeit des Schaltkreises
liegt in der GroRenordnung von 30 bis 60 mA je nach Typ. D4 und D5 ergeben sich durch
parasitare pn-Ubergange. Ein Standard-HCT-Ausgang kann < 10 Low-Power Schottky-TTL-
Eingéange ansteuern.

Us
76 ZND%
| Ausgang
;nn_der' 7
gffhen 25 05
knijpfung

Bild 8.19 Ausgangsstufe der CMOS HCT-Schaltkreisreihe.

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 165

8.2.6  Advanced CMOS-Reihe AC/ACT

Die wesentlichen Anwender-Vorteile dieser Schaltkreis-Reihe sind bei der Beibehaltung der sehr
niedrigen CMOS-Verlustleistung eine hohere Schaltgeschwindigkeit gegeniiber der HC/HCT-
Reihe. So erreichen Toggle-Flipflops maximale Frequenzen groRer als 100 MHz sowie
vergroRerte Ausgangsstrome, z. B. von + 75 mA bei Treiberschaltungen fir 75 Q Leitungen.
Weiterhin haben sie eine deutliche Verringerung der Amplitude von Ausgangs-Stérspannungen,
die infolge von Resonanzen und Reflexionen im Schaltkreis auftreten kénnen.

8.2.7  Advanced High-Speed-CMOS-Reihe AHC/AHCT

Diese CMOS-Reihe wurde 1995/96 eingefuhrt und hat die vorteilhaften Eigenschaften der
HC/HCT-Reihe, jedoch eine 3-fach héhere Signalverarbeitungsgeschwindigkeit und nur 50 % der
statischen Verlustleistung. Diese Reihe wurde optimiert fir einen Betriebsspannungs-Bereich von
2,0 bis 55V und teilweise auch spezifiziert fir Betriebsspannungen von 3,3V. Die
Eingangsspannungen dirfen bis zu 5 V betragen. Typische Flipflop-Taktfrequenzen kénnen bis zu
170 MHz bei 5 V betragen. Die Ausgangstreiber-Féhigkeit liegt bei + 8 mA flr 5 V.

Trend
Zusammenfassend wollen wir noch einmal die wichtigsten Vor- und Nachteile von CMOS-
Schaltungen auffihren.

Vorteile:

e Extrem niedriger Leistungsverbrauch bei niedrigen Frequenzen (statische Verlustleistung
im nW-Bereich);

e Hohe statische und dynamische Stérsicherheit (~ 0,3 bis 0,45 Ug);

e Extrem groRer Betriebsspannungs-Bereich (2 bis 15V, Uhrenschaltkreise bis herab zu
0,7 V),

e Weitgehende Temperaturunabhangigkeit der Schaltschwelle.

Nachteile:

e Relativ groRer Flachenbedarf (etwa 3-fach gegeniiber NMOS-Technik);
e Mehr Herstellungsschritte als bei NMOS-Schaltungen .

Die hohe Stdrsicherheit, die einfache Betriebsspannungs-Versorgung (unstabilisiert, sehr geringer
Leistungsbedarf, Betriebsspannung von TTL-Systemen verwendbar) und die geringe
Leistungsaufnahme bei niedrigen Schaltfrequenzen sind bei zahlreichen Einsatzféllen erhebliche
Vorteile gegeniiber TTL-Schaltungen. CMOS-Schaltungen sind daher seit Jahren (etwa ab Mitte
der 80er Jahre) die wichtigste Schaltkreis-Technologie der digitalen Schaltkreistechnik,
insbesondere fir hochstintegrierte Schaltkreise. Allerdings wird bei der Grof3- und Hochst-
Integration meist nicht die ,,klassische* CMQOS-Technik, sondern eine Kombination von CMOS-
und NMOS-Technik verwendet.
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Folgende drei Gruppen von CMOS-Schaltungen lassen sich unterscheiden:

1. ,Klassische® CMOS-Technik je 50 % p- und n-Kanal MOS, vorwiegend bei
Schaltkreisen mittleren Integrations-Grades (uProzessoren, SRAM, Logik).
Vorteil: Volle Ausnutzung der Leistungsfahigkeit von CMOS-Strukturen;

2. Verhaltnis p- zu n-Kanal MOS-Technik von 40:60 bzw. 20:80, typisch fir die meisten 8-
bit CMOS-Mikroprozessoren; Kompromiss zwischen vertretbarer Vergrofierung der Chip-
Flache und verbesserter CMOS-Leistungsféhigkeit;

3. Sehr geringes Verhdaltnis von p- zu n-Kanal MOS-Technik, d. h., geringer CMOS-Anteil in
NMOS-Strukturen, um die Leistungsfahigkeit gegenuber reinen NMOS-Strukturen bei
kaum vergroRerter Chip-Flache zu verbessern. Beispiel : DRAM.

8.29 BICMOS-Schaltungen

Neben vielen Vorteilen haben CMOS-Schaltkreise den Nachteil, dass ihre Ausgangstreiber-
fahigkeit kleiner ist als die von Endstufen mit bipolaren Transistoren. Das ist z. B. bei Bustreiber-
Schaltkreisen flir sehr hohe Schaltfrequenzen ein Nachteil (Treiben von groReren kapazitiven
Lasten). Durch die Kombination der CMOS-Technologie mit bipolaren Transistoren lassen sich
die gunstigen Eigenschaften der CMOS-Technik mit denen der Bipolartechnik verbinden.
Bipolare Transistoren kénnen infolge ihrer hohen Steilheit bei Ansteuerung mit relativ kleiner
Basisspannung groBe Ausgangsstrome mit sehr steilen Flanken liefern, so dass
Ausgangskapazitaten besonders schnell umgeladen werden. In den Eingangs- und den
Zwischenstufen von Gattern sind CMOS-Schaltungen wegen ihrer sehr geringen
Leistungsaufnahme tberlegen. Die Firma Texas Instruments brachte 1987 die erste BICMOS-
Reihe auf den Markt.

In BICMOS-Schaltungen werden neben CMOS-Gattern auch n-p-n-Transistoren, vorzugsweise in
Endstufen, verwendet. Da zusétzliche technologische Schritte gegenliber CMOS-Schaltungen
erforderlich sind und der Chipflachen-Bedarf gegentiber CMQOS bis zu einem Faktor 2 groRer ist,
steigen die Herstellungskosten. BICMOS-Schaltkreise verwenden TTL-Pegel an den eigenen
Ausgéngen. Sie sind mit TTL-Familien direkt zusammenschaltbar. Gegeniber Bipolar-
Schaltkreisen haben sie vor allem im hochohmigen Zustand von Tristate-Ausgangsstufen einen
deutlich geringeren Leistungsbedarf (<10 %). Mit steigender Schaltfrequenz nimmt ihre
Leistungsaufnahme nur wenig zu, vergleichbar mit Bipolar-Schaltkreisen.

Ugc-Absenkung
°Ugc
= L2
—5— Riickkopplung
' und Spannungs-
:‘J: 1 anhebung
O U A !

—— Inverter

Bild 8.18 Eingangsstufe eines BICMOS-Gatters.
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°Ugc
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2
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71 usgang
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Bild 8.19 Ausgangsstufe eines BICMOS-Gatters.

Eingangs-Schaltung

Bild 8.18 zeigt die vereinfachte Eingangsschaltung der eines BICMOS-Gatters. Um am Eingang
Kompatibilitdt mit TTL-Pegeln zu erhalten, muss die Umschaltschwelle des MOS-Inverters T2,
T3 etwa 1,5V betragen. Die Betriebsspannung des Inverters wird daher mittels D1 und T1 um
etwa 1,5V verringert. Das hat zusétzlich den Vorteil, dass der beim Umschalten des Inverters
auftretende Strom-Spike zwischen Upg und Masse verkirzt und verkleinert wird. Fir Ug = L wird
durch einen Rickkoppelungs-Zweig, in den T4 einbezogen ist, die Source-Spannung von T2 auf
die volle Betriebsspannung Ucc erhéht, damit die nachfolgenden Stufen sicher angesteuert
werden. Zusétzlich erzeugt diese Ruckkoppelungs-Schaltung eine Eingangsschalthysterese von
100 bis 200 mV, wodurch der Stérabstand vergrofert wird.

Ausgangs-Schaltung

Bild 8.19 zeigt vereinfacht eine BICMOS-Ausgangsstufe. Wenn der Stromschalter T1 leitet, flief3t
Strom Uber R1 und T1 in die Basis von T4. Folglich gilt : Uy = Ua.. Zur gleichen Zeit sperren T2
und T3. Wenn Ug von H auf L schaltet, sperren T1 und T4 und das Darlington-Paar T2, T3 wird
uber den durch R1 flieRenden Basisstrom eingeschaltet. R2 begrenzt den Ausgangsstrom bei
UA = UAH-

1997 erschien die mit einer Betriebsspannung von 3,3 V betriebene ALB-(Advanced Low-
Voltage BIiCMOS-) Familie.
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Ubersicht NMOS - CMOS - BiCMOS

Tabelle 8.3
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8.2.10 Elektronische Schalter ( Transfergatter, Transmission Gate )

In der Schaltungstechnik werden neben den logischen Gattern hdufig auch schnelle elektronische
Schalter benétigt, die immer dann eingesetzt werden, wenn ein mechanischer Schalter oder ein
Relais zu langsam sind, oder wenn ein Schalter in einer integrierten Schaltung benétigt wird. Bild
8.20 a) zeigt den Aufbau eines heute Ublichen elektronischen Schalters in der CMOS-Technik. Er
besteht aus einem n- und einem p-Kanal Transistor, die parallel geschaltet sind und mit

invertierten Steuersignalen Us, und Ug betrieben werden. Ist Us =0V (Low-Pegel) und

U, =Upp (High-Pegel), sperren beide Transistoren. Dies entspricht einem gedffneten

mechanischen Schalter. Ist Us; = Upp (High-Pegel) und U_St = 0V (Low-Pegel) , leiten beide

Transistoren. Ein mechanischer Schalter wére jetzt geschlossen. Damit wird erreicht, dass beide
Transistoren gleichzeitig aus- bzw. eingeschaltet sind. In Bild 8.20 b) sind die Widerstdnde R,
und R, der beiden Transistoren und der Gesamtwiderstand Rges des elektronischen Schalters im
eingeschalteten Zustand dargestellt. Liegen kleine positive Eingangsspannungen Ug an, so ist der
n-Kanal Transistor niederohmig. Bei Eingangsspannungen |Usmp| < Ug < (Upp-Umn) ist der
Gesamtwiderstand etwa konstant und bei Spannungen Ug > (Upp-Uxny,) ist der p-Kanal Transistor
niederohmig. Damit ist es mdglich, sowohl analoge Spannungswerte wie auch digitale Pegel von
der einen Seite zur anderen Seite des elektronischen Schalters zu ubertragen, wie dies mit jedem
mechanischen Schalter moglich ist. Werden Umschalter bendtigt, so mussen lediglich zwei
Transmission Gates parallel geschaltet und auf einer Seite miteinander verbunden werden.

an

. E:lufj c Vsl
I Ug =1

VAN
U E(A) \ j \U AE) — u E(A) U A(E)
St
o 0 o 0
a)
A
} f —» U
b) 0 Uil (Upp-Upn)  Ypp
i e
“1
Ua\ 7 L@MJ ] ‘UNE Ugt
(< O

c)

Bild 8.20 a) Elektronischer Schalter in CMOS-Technik, b) Widerstand des Schalters fur Us; = 1,
c) komplette Schaltung mit Inverter zum Umschalten des Transfergatters und logisches Symbol

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 170

9. Sequentielle Logik
9.1  Flip-Flop-Schaltungen

Lernziele:

e Kennenlernen von Grundelementen flr die sequentielle Logik
e Kiassifizierung der verschiedenen Flip-Flop Schaltungen
e Verstehen der Funktion von verschiedenen Flip-Flop-Familien:
0 zustandsgesteuerten Flip-Flops
o0 taktzustandsgesteuerten Flip-Flops
o taktflankengesteuerten Flip-Flops

9.1.1 Kilassifizierung

Allen Flip-Flop ist gemeinsam, dass sie zwei stabile Zustdnde haben. Sie unterscheiden sich aber
wesentlich durch die Bedingungen, unter denen sie zwischen den beiden Zustanden hin und
zuriick schalten. Es lassen sich zwei grofRe Gruppen bilden. Eine Gruppe umfasst alle Flip-Flop,
die zustandsgesteuert sind, wahrend die zweite Gruppe alle taktgesteuerten (getakteten) Flip-Flop-
Arten erfasst. Unter Taktsteuerung verstent man folgenden Vorgang: die Ubernahme der
Information von den vorbereitenden Eingéngen erfolgt nur bei Vorhandensein eines zusétzlichen
Taktsignals.

Die Gruppe der taktgesteuerten Flip-Flop kann wieder unterteilt werden in zwei Gruppen: 1. die
Gruppe der taktzustandsgesteuerten und 2. die Gruppe der taktflankengesteuerten Flip-Flop. Beim
einfachen taktzustandsgesteuerten Flip-Flop wird die an den Vorbereitungseingédngen liegende
Information wéhrend der gesamten Dauer des Taktimpulses in das Flip-Flop Gbernommen. Somit
wirken sich Signaldnderungen wahrend der Taktphase sofort auf den Ausgang aus. Deshalb
werden sie als Auffang-Flip-Flop (Latch) benutzt und sind fur Teiler und Zahler nicht geeignet.
Werden zwei taktzustandsgesteuerte Flip-Flops in Reihe geschaltet (Master-Slave), wirkt sich
eine Signaldnderung an den Vorbereitungseingangen zundchst nur auf den Master aus. Erst wenn
der Taktzustand sich &ndert (z.B. von H nach L) wird der im Master gespeicherte Zustand Uber
den Slave-Flip-Flop an den Ausgang tibergeben.

Flip-Flop
Zustandsgetteue rte FF Taktgesttuerte FF
Taktzustandsteste uerte FF Taktflankentsteuerte FF
Einflankengtsteuerte FF Zwe iflankentesteuerte FF

Tabelle 9.1 Ubersicht tiber die Flip-Flop-Gruppen.
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Bei flankengesteuerten Flip-Flop wird die Information mit der aktiven Taktflanke tilbernommen.
Wahrend der Zeit zwischen zwei aktiven Taktflanken ist das Flip-Flop unempfindlich gegenuber
Signalanderungen an den Vorbereitungseingédngen. Die Flanken des Taktimpulses miissen sehr
steil sein, damit keine falschen Informationen tibernommen werden.

Eine weitere Mdglichkeit der Flankensteuerung besteht auch hier in der Zusammenschaltung von
zwei Flip-Flops zu einem Master-Slave Flip-Flop. Dabei werden beide Flanken des Taktimpulses
ausgenutzt. Deshalb nennt man diese Steuerung Zweiflankensteuerung. Der Eingang des ersten
Flip-Flops spricht auf die aufsteigende Taktflanke an, wahrend das zweite Flip-Flop erst auf die
abfallende Flanke reagiert.
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1 0|1 o
1 110 o
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Q W j
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Bild 9.1 RS - Flip- Flop a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit NOR - Gattern und
c) Wahrheitstabelle, d) Signalverlaufe an den Ein- und Ausgangen

9.1.2  Zustandsgesteuerte Flip-Flop

Ein RS-Flip-Flop, dessen logisches Schaltbild in Bild 9.1a gezeigt ist, kann als einfachste Form
einer Speicherschaltung betrachtet werden.

Bild 9.1b zeigt den Aufbau eines RS-FF mit NOR-Gattern. Kennzeichnend fur Flip-Flops aus
Gattern ist die tberkreuzte Rickkopplung der Ausgénge auf die Eingénge der Gatter. Dadurch
wird erreicht, dass die Ausgangszustande erhalten bleiben, auch wenn das entsprechende
Eingangssignal nicht mehr anliegt. Die Wahrheitstabelle fir das RS-Flip-Flop ist in Bild 9.1c
angegeben.

Sind die Eingdnge S =R =0, so ist das Flip-Flop inaktiv, d.h. der gespeicherte Zustand bleibt
erhalten. Eine Kombination der Eingangssignale S=1, R=0 bewirkt, dass der Ausgang Q = 1
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wird, wahrend mit S=0 und R =1 der Ausgang Q =0 wird. Der Zustand S=R =1 erzeugt an
den Ausgangen beider Gatter den Zustand Q = Q = 0 (Schraffierte Bereiche in Bild 9.1 d). Ein
Ubergang auf den Eingangszustand S=R =0 wiirde am Ausgang zu einem nicht definierten
Zustand Q = 0 oder Q =1 flihren, abh&ngig von geringfugigen Unterschieden der Gatterlaufzeiten
der beiden NOR-Gatter. Deshalb muss darauf geachtet werden, dass die beiden Eingange nicht
gleichzeitig 1 werden kénnen.

In Bild 9.2a ist das RS-Flip-Flop mit NOR-Gattern in einer anderen Form gezeichnet. Eine
Realisierung eines solchen Flip-Flops in NMOS-Technik erkennt man in Bild 9.2b. Als
Lasttransistoren werden hier n-Kanal MOSFETS vom Verarmungstyp eingesetzt. Bild 9.2c zeigt
ein RS-Flip-Flop mit zwei NOR-Gattern in CMOS-Technik.

Q

a)
L "
.
b)
T °Upp
z/a.
S
0Q
Jq If:l__os
C) '

Bild 9.2 RS - Flip-Flop: a) Schaltbild mit NOR - Gattern, b) Schaltung mit n-Kanal MOSFETSs
vom Anreicherungs- und Verarmungstyp und ¢) CMOS-Schaltung.

Verwendet man anstelle der NOR-Gatter NAND-Gatter, erhalt man ein R S-Flip-Flop. Bild 9.3
zeigt a) das logische Schaltbild, b) den Aufbau mit NAND-Gattern, c¢) die zugehdrige
Wahrheitstabelle und d) ein Beispiel von mdglichen Signalen an den Eingangen und Ausgangen
des Flipflops.

Bei diesem Flip-Flop sind die aktiven Eingangszustande die Low-Pegel. Beim R S-Flip-Flop
ergibt folglich ein Eingangszustand R =S=0 an den beiden Ausgéngen Q und Q eine 1, so dass

beim gleichzeitigen Ubergang der Eingange nach R=S=1 der Ausgangszustand nicht definiert ist.
Bei diesem Flip-Flop muss also darauf geachtet werden, dass an den beiden Eingdngen nicht
gleichzeitig ein Low-Pegel anliegt oder ein Ubergang von 0 nach 1 nicht gleichzeitig an beiden

Eingangen erfolgt. Auch hier sind die Bereiche mit den Eingangszustanden R =S =0 schraffiert.
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Bild 9.4 zeigt nochmals das §§-Flip-FIop mit dem Aufbau mit NAND-Gattern und eine
entsprechende Auslegung der Schaltung mit n-Kanal Feldeffekttransistoren. Die Lasttransistoren
sind auch hier selbstleitend.
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Bild 9.3 R S - Flip-Flop: a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit NAND - Gattern und
c) Wahrheitstabelle, d) Signalverldufe am Ein- und Ausgang
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a) b)

Bild 94 RS - Flip-Flop: a) Schaltbild mit NAND - Gattern und b) Schaltung mit n-Kanal
MOSFETSs vom Anreicherungs- und Verarmungstyp.
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9.1.3 Taktzustandsgesteuerte Flip-Flop

Taktzustandsgesteuertes RS-Flip-Flop

Erweitert man das, RS-Flip-Flop nach Bild 9.1b durch Vorschalten zweier AND-Gatter an die ein
gemeinsamer Takt angeschlossen wird, erhdlt man ein taktzustandsgesteuertes RS-Flip-Flop. Bild
9.5a zeigt das logische Schaltbild und Bild 9.5b den beschriebenen Schaltungsaufbau mit Gattern.
Eine Realisierung mit n-Kanal Feldeffekttransistoren ist in Bild 9.5c gezeigt.
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Bild 9.5 Taktzustandsgesteuertes RS - Flip-Flop: a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit Gattern,
¢) Schaltung mit n-Kanal MOSFETSs, d) Wahrheitstabelle und e) Signalverlaufe
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Die Wahrheitstabelle (Bild 9.5 d) zeigt, dass es auch bei diesem Flip-Flop einen unerlaubten
Zustand R =S = C =1 gibt, denn hier sind beide Ausgénge 0. Deshalb muss auch bei diesem Flip-
Flop darauf geachtet werden, dass spatestens beim Ubergang des Taktsignals C von 1 nach 0 der
Zustand R=S=1 vermieden wird, da sonst der Zustand der Ausgénge Q und Q nicht definiert ist.
In Bild 9.5 e) ist der Zustand R = S = C =1 schraffiert eingezeichnet. Vor dem Ende des Taktes
ist wieder ein erlaubter Zustand R=0 und S=1 vorhanden, so dass beim Ubergang von C=1 -> C=0
ein definierter Ausgangszustand vorhanden ist.

Ein weiteres taktzustandsgesteuertes RS - Flip-Flop zeigt Bild 9.6, jedoch mit einem R S - Flip-
Flop als Speicherschaltung.
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Bild 9.6 Taktzustandsgesteuertes RS - Flip-Flop: a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit
NAND -Gattern , ¢) Wahrheitstabelle und d) Signalverlaufe
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Taktzustandsgesteuertes D - Flip-Flop

Ein taktzustandsgesteuertes Flip-Flop bei dem es keinen unerlaubten Eingangszustand gibt, ist das
D - Flip-Flop. Dieses Flip-Flop nennt man auch transparentes Flip-Flop, da wahrend der Dauer
des H-Pegels des Taktes eine Verénderung der Eingangsinformation D sofort am Ausgang
erscheint. Nimmt der Takt den L-Pegel an, bleibt die zuletzt anliegende Information gespeichert.

DO—— & z
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D _Mp —no c
¢ c 0
& & 0
D—
a) b)
clbl Q@ Q
0| X Q, Q4
110 0 1
o 1] 10
C
D
Q
Q
d)

Bild 9.7 Taktzustandsgesteuertes D - Flip-Flop: a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit NAND -
Gattern , ¢) Wahrheitstabelle und d) Signalverlaufe.

Bild 9.7 zeigt eine mogliche Realisierung eines D-Flip-Flops mit NAND-Gattern. Betrachtet man
den D-Eingang als "Set"-Signal, liegt am zweiten Eingangsgatter das invertierte Signal als "Reset"
an, wenn gleichzeitig C = 1 ist. Ist C = 0 ist der D-Eingang inaktiv. In Bild 9.7 c die zugehdrige
Wahrheitstabelle gezeigt. Die Signalverlaufe in Bild 9.7 d) zeigen die beschriebene "Transparenz"
des D-Flip-Flops. Diese Bereiche sind unterlegt eingezeichnet.
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Im Weiteren soll ein taktzustandsgesteuertes RS - Master - Slave Flip-Flop nach Bild 9.8
a)

Taktzustandsgesteuerte Master — Slave Flip-Flops
ausfuhrlich erklart werden.

Elektronische Schaltungen
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=
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c)
Bild 9.8 Taktzustandsgesteuertes RS - Master - Slave - Flip-Flop: a) Schaltbild mit logischen
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Symbolen b) Schaltbild mit logischen Gattern und c) Signalverldaufe

Wahrend des H-Zustands des Taktes wird der Eingangszustand vom ersten Flip-Flop
aufgenommen und dort gespeichert, wahrend das zweite Flip-Flop noch die Information des
vorigen Zustands speichert. Andert sich der Pegel des Taktes nach Low, wird die
Ausgangsinformation des ersten Flip-Flops in das zweite Flip-Flop aufgenommen und an den
Ausgang weitergeleitet. Das erste Flip-Flop wird inaktiv. Die Eingangsinformation erscheint also
um die Dauer des H-Zustands des Taktsignals verzégert am Ausgang. Auch bei diesem RS-Flip-
Flop muss darauf geachtet werden, dass der Eingangszustand R=S=C =1 vermieden wird
(schraffierter Bereich in Bild 9.8 c), da sonst beim Ubergang des Taktsignals von High nach Low

an den Ausgéangen Q, und 62 ein undefinierter Zustand auftreten kann.

Dieser Nachteil wird vermieden, wenn man anstelle des RS- Flip-Flops ein
taktzustandsgesteuertes JK - Master-Slave Flip-Flop verwendet, dessen Aufbau in Bild 9.9
gezeigt ist. (J = Jump, K = Kill)

Der entscheidende Unterschied zum RS-Flip-Flop liegt in der Rickfuhrung der Ausgangssignale
Q2 und Q2 und deren Verkntpfung mit den Eingédngen K und J. Durch die so entstandene

Verknipfung von C, J und 62 bzw. C, K und Q2 kann bei J=K=1 immer nur ein Zweig des

Eingangs-Flip-Flops gesetzt werden. Man spricht in diesem Fall auch von einem "Toggle-Flip-
Flop™.
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Bild 9.9 Taktzustandsgesteuertes JK - Master - Slave - Flip-Flop mit Verzdgerung: a) logisches
Symbol, b) Schaltbild mit taktzustandsgesteuerten RS -Flip-Flops und Gattern, c) Schaltbild mit
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logischen Gattern
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Bild 9.9 d) Signalverlaufe

Die Signalverlaufe in Bild 9.9 d) zeigen die Zustdnde an den Eingangen und an den Ausgangen
des Master- (Q1) und des Slave-Flip-Flops (Q2). Die schraffierten Bereiche markieren die
Zeitspannen, in denen das Flip-Flop entweder auf eine Aktion am J- (Q2 =0) oder K-Eingang
(Q2 =1) reagiert.

9.14  Taktflankengesteuerte Flip-Flop

Einflankengesteuerte D-Flip-Flop

Das einfachste einflankengesteuerte Flip-Flop ist ein D-Flip-Flop. Bild 9.10 zeigt das logische
Schaltbild, den logischen Aufbau und ein Zeitdiagramm fir ein solches D-Flip-Flop.

Das Gesamt-Flip-Flop ist aus zwei taktzustandsgesteuerten D-Flip-Flops aufgebaut. Die am
Eingang D anliegende Information wird wéhrend des L-Zustands des Taktsignals vom Master-
Flip-Flop Gibernommen (Q1). Das Slave-Flip-Flop ist wahrend dieser Zeit inaktiv. Beim Ubergang
des Taktes von L nach H wird das Slave-Flip-Flop aktiv und gleichzeitig das Master-Flip-Flop
inaktiv. Dadurch wird die in diesem Moment an D anliegende logische Information im Master-
Flip-Flop gespeichert und vom Slave-Flip-Flop an dessen Ausgang Q2 ubergegeben. Spatere
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Anderungen des Eingangssignals haben keinen Einfluss mehr auf den Ausgang, da der "Master"
wahrend des H-Pegels des Taktsignals gesperrt bleibt.
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Bild 9.10 Einflankengesteuertes D — Flip-Flop a) Symbol, b) Schaltbild mit zwei zustands-
gesteuerten D - Flip-Flops, ¢) Zeitabhangigkeit von Ein- und Ausgangen und d) Signalverlaufe
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Standardisierte D-Flip-Flops (z.B. 74ACT74) besitzen neben der Funktion des flankengesteuerten
D-Flip-Flops zusétzlich die Funktion eines RS-Flip-Flops.

Bild 9.11a zeigt das logische Symbol eines einflankengesteuerten D-Flip-Flops mit asynchronen
Setz- und Riicksetzeingdngen und Bild 9.11b die schaltungstechnische Realisierung mit Gattern.

In der CMOS-Technik werden die Schaltungen auf eine mdoglichst geringe Anzahl von
Transistoren optimiert. Eine tatsdchliche Realisierung auf dem Chip kann deshalb véllig anders
aussehen, als ein Grundentwurf auf Gatterebene. In Bild 9.11c ist eine Realisierung des
beschriebenen  einflankengesteuerten  D-Flip-Flops mit  taktunabhangigen  Setz- und
Riicksetzeingéngen gezeigt.
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c)
Bild 9.11 Einflankengesteuertes D - Flip-Flop mit Setz- und Riicksetzeingadngen: a) Symbol und
Wahrheitstabelle b) Schaltbild mit logischen Gattern und c) Realisierung der Schaltung in der
CMOS-Technik
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Bild 9.11 Einflankengesteuertes D - Flip-Flop mit Setz- und Ricksetzeingéngen: d) Signalverlaufe

Als Anwender dieser integrierten Flip-Flop Bausteine muss man aber auch hier wieder beachten,
dass fir die taktunabhéngigen Setz- und Rucksetzeingénge die gleiche Wahrheitstabelle wie fir
das RS-Flip-Flop mit NAND-Gattern nach Bild 9.3 gilt. Also auch hier gibt es einen unerlaubten

Eingangszustand: R =S=0. Dieser Zustand ist in Bild 9.11 d) schraffiert gekennzeichnet.

Ein- und Zweiflankengesteuerte JK-Flip-Flops

Neben den taktzustandsgesteuerten Master-Slave Flip-Flops gibt es noch ein- und
zweiflankengesteuerte  Master-Slave Flip-Flops. Das unterschiedliche Verhalten eines
taktzustandsgesteuerten und eines zweiflankengesteuerten JK-Flip-Flops ist in den
Wabhrheitstabellen und Zeit-Diagrammen in Bild 9.12 dargestellt.
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Bild 9.12 Logisches Symbol, zeitliche Verldufe der Ein- und Ausgangssignale und
Wahrheitstabelle  von  JK-Flip-Flops: a)  Zustandsgesteuertes  JK-Flip-Flop, b)
zweiflankengesteuertes JK-Flip-Flop

Die Ubernahmezeit t; , wahrend der ein H-Pegel an den Eingangen 1J oder 1K im Master-Flip-

Flop zwischengespeichert wird, ist beim zustandsgesteuerten Flip-Flop die gesamte Zeit, in der
das Taktsignal C1 = H ist (Bild 9.12a).
Die Ubernahmezeit t; , wahrend der ein "H"-Pegel an den Eingangen J oder K im Master-Flip-

Flop zwischengespeichert wird, ist beim taktflankengesteuerten Flip-Flop nur die Zeit des
Anstiegs der Flanke des Taktsignals (Bild 9.12b).

Die Ubergabe des gespeicherten Signals an den Ausgang erfolgt in beiden Féllen erst beim Uber-
gang des Taktsignals in den "L"-Pegel.

Bild 9.13 zeigt den Aufbau eines solchen zweiflankengesteuerten JK-Flip-Flops. Sowohl das
Master- wie auch das Slave-Flip-Flop sind hier einflankengesteuerte D-Flip-Flops wie in Bild
9.10 dargestellt. Bei der ansteigenden Flanke des Taktsignals wird das Eingangssignal in das
Master-Flip-Flop Gbernommen. Bei der abfallenden Flanke des Taktsignals erhélt durch den
vorgeschalteten Inverter das Slave-Flip-Flop eine ansteigende Taktflanke und Gbernimmt die
Ausgangsinformation des Master-Flip-Flops.

Bei der heute Gberwiegend eingesetzten Ausfiihrungsform des JK-Master-Slave Flip-Flops erfolgt
die Ubernahme des Eingangssignals ebenfalls wahrend der Flanke des Taktsignals, d.h. beim
Wechsel von einem logischen Zustand in den anderen. Die Ubergabe der so gespeicherten
Information erfolgt aber nicht um die Dauer des Taktsignals verzdgert, sondern sofort.
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Bild 9.13 Zweiflankengesteuertes JK - Flip-Flop: a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit zwei
einflankengesteuerten D -Flip-Flops und Gattern und c¢) Signalverlaufe

Das Schaltungssymbol eines einflankengesteuerten JK-Flip-Flops und der Aufbau mit Gattern

bzw. mit D-Flip-Flops und Gattern ist in Bild 9.14 zu sehen. Der Kern des Flipflops wird hier von
zwei taktzustandsgesteuerten bzw. einem einflankengesteuerten D-Flipflop gebildet.
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Bild 9.14 Einflankengesteuertes JK - Flip-Flop: a) logisches Symbol, b) Schaltbild mit zwei
taktzustandsgesteuerten D -Flip-Flops und Gattern, c) Schaltbild mit logischen Gattern und d)

Signalverlaufe
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Die folgende Zusammenstellung (Bild 9.15) zeigt logische Symbole verschiedener Ausfiihrungen
von JK-Flip-Flops der Baureihe 74... und beschreibt in Stichworten deren Funktion. Zusétzlich zu
den bisher beschriebenen Funktionen der JK-Flip-Flops besitzen alle gezeigten Bausteine noch
asynchrone Setz- und Riicksetzeingénge (S und R). Wird z.B. an den SET - Eingang zu einem
beliebigen Zeitpunkt ein logischer LOW - Pegel angelegt, so wird unmittelbar danach am

Ausgang Q ein HIGH - Pegel und an Q ein LOW - Pegel anliegen. Zu beachten ist jedoch, dass
zu keinem Zeitpunkt an beiden Eingéngen gleichzeitig ein LOW - Pegel angelegt werden darf.

7476 74104
—ds e —qs Q. Ubernahme einer Information wahrend der
—1 :ﬂ N Dauer des H bzw. L Pegels des Taktes.
—1ic1 —QqC1
— ik el Eﬂ K _| q Verzogerte Abgabe der gespeicherten
R R Eingangsinformation beim Ubergang des

Taktsignals nach L bzw. H .

1L ju)

74L8111
— o Ubernahme nur wahrend der ansteigenden
—3 Flanke des Taktes.
—>c1
— bk el Verzogerte Abgabe bei der fallenden Flanke
R des Taktes.
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74LS109

—qs Q Ubernahme nur wahrend der ansteigenden
— Flanke des Taktes.

——pCl1

—;K o] Unverzogerte Abgabe an den Ausgang.
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74LS112

qs | Q Ubernahme nur wihrend der fallenden
—u Flanke des Taktes.
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L

Bild 9.15 Verschiedene Ausfiuhrungsformen von JK — Flip-Flops.
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9.2 Zahler

Lernziele:

e Kennenlernen und Verstehen der Funktion und des Aufbaus von Zahlerschaltungen:
0 asynchronen Zahlerschaltungen
0 synchronen Zahlerschaltungen
0 binédre und BCD - Z&hler

e Kennenlernen der Einsatzbereiche von Z&hlern und Frequenzteilern

Zahler und Frequenzteiler sind Bestandteile von nahezu allen digitalen Systemen. Zahler werden
nach der Systemarbeitsweise, also synchrone bzw. asynchrone Taktung, dem Zahlenkode und
ihrer Zahlrichtung unterschieden. Man spricht vom asynchronen Betrieb, wenn die Flipflops zu
unterschiedlichen Zeitpunkten geschaltet werden. Wenn alle Flip-Flop zum gleichen Zeitpunkt
geschaltet werden, sprechen wir von synchronen Zéhlern.

9.2.1  Asynchrone Zahler
9.2.1.1 Asynchrone Dualzahler

Dual-Vorwartszahler

Fur Z&hler werden haufig einflankengesteuerte T-Flip-Flops eingesetzt, die einfach aus JK-Flip-
Flops gebaut werden konnen. In Bild 9.16 ist gezeigt, wie man ein T-FF aus einem JK-Flip-Flop
ableiten kann. Durch die feste Verbindung des J- und des K-Eingangs kann nur J=K =0 oder
J =K =1 anliegen. Aus der Wahrheitstabelle des JK-Flip-Flops ist zu entnehmen, dass im ersten
Fall die Ausgénge unverdandert bleiben; das Flip-Flop befindet sich im inaktiven Zustand. Im
zweiten Fall wird der Ausgangspegel bei jedem neuen Eintreffen einer Flanke am Takteingang
invertiert, d.h. war Q =0, wird Q =1 und umgekehrt. Bild 9.16 a) zeigt die Schaltung und das
zeitliche Verhalten eines einflankengesteuerten T-Flip-Flops und Bild 9.16 b) das, eines
zweiflankengesteuerten T-Flip-Flops.
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Bild 9.16 Aufbau und Funktion eines T-Flip-Flop: a) einflankengesteuertes JK-Flip-Flop,
b) zweiflankengesteuertes JK-Flip-Flop
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Bild 9.17a zeigt die Schaltung eines 4-Bit-Dual-Vorwértszahlers. Die von den Ausgéngen
gebildete Dualzahl ergibt sich aus der Wichtung der Ausginge: Qa=2% Qg =2 Qc=2%
Qp = 2°. Damit kann der 4-Bit-Zahler von 0 bis 15 zdhlen. Nach Erreichen der maximal
maoglichen Zahl schalten alle Flip-Flops wieder auf Null zuriick und der Zahlvorgang beginnt von
neuem. Die Flip-Flops im Bild 9.17 schalten mit der ansteigenden (positiven) Signalflanke.

Deshalb missen die einzelnen Stufen mit dem invertierten Ausgang 6 angesteuert werden. Das
zugehorige Zeitablaufdiagramm (Bild 9.17b) macht dies ersichtlich. Die Gatterlaufzeit ist im

Diagramm nicht bertcksichtigt.
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Bild 9.17 Asynchroner VVorwértszahler mit einflankengesteuerten T-Flip-Flops
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Die Realisierung eines dualen 4-Bit-Vorwartsz&hlers mit zweiflankengesteuerten T-Flip-Flop, d.h.
das Master-FF Ubernimmt die Information mit der ansteigenden Signalflanke und das Slave-FF
schaltet mit der abfallenden Flanke, mit dem zugehorigen Zeitablaufdiagramm zeigt Bild 9.18.
Durch die Beschaltung der T-Eingédnge mit 1 (High-Pegel) arbeiten die Flip-Flops immer im
Toggle-Modus.
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Bild 9.18 Asynchroner VVorwértszahler mit zweiflankengesteuerten T-Flip-Flops

Im Gegensatz zu den Vorwartszdhlern zahlen duale Rickwartszahler von ihrem mdglichen
Hochstwert ab rickwarts bis auf Null und beginnen dann wieder bei ihrem Hochstwert erneut
rickwarts zu zahlen. In Bild 9.19 ist die Schaltung und das Zeitdiagramm eines 4-Bit-Dual-
Rickwartszahlers mit einflankengesteuerten T-Flip-Flops gezeigt. Man kann sehen, dass er sehr
einfach aus dem Vorwaértszahler gebaut werden kann. Man muss nur die nichtinvertierten
Ausgange Q direkt mit dem Takteingang des folgenden T-Flip-Flops verbinden. Dadurch erreicht
man, dass nach der ersten Impulsflanke alle Ausgange auf 1 gesetzt werden. Damit beginnt der
Zahler von seinem maximalen bindren Wert 1111 (dezimal 15) mit dem Z&hlvorgang. Mit der
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positiven Flanke des 16. Impulses hat der Z&hler den bindren Wert 0000 erreicht. Mit dem
nachsten Impuls beginnt der Zahlvorgang erneut bei dem Wert 1111. Das gleiche Zeitdiagramm
erhalt man auch, wenn man zweiflankengesteuerte T-Flip-Flops einsetzt ( Bild 9.20 ) und anstelle

der Q-Ausgénge die Q-Ausgange zur Ansteuerung der nachfolgenden Stufen verwendet.

Qa Qs Qc Qo
1T 1T —1T «I —iT —T
> C1 > Cl =>Cl >Cl
o o
a)
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16
* JUULULU LU LU LT
ror et
o | ] |
o R ot
Qs |! ! !
i : . | ot
o || e i
' L .
Qo |1 i i
! ! ! t—
nach dem nach dem nach dem
16. Impuls: 10. Impuls: 16. Impuls:
1111 01 10 0 00O
Qb Qc Qe Qa Qo Qc Qe Qa Qb Qc Qe Qa
b)

Bild 9.19 Asynchroner Rickwartszahler mit einflankengesteuerten T-Flip-Flops
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Bild 9.20 Asynchroner Riickwértszahler mit zweiflankengesteuerten T-Flip-Flops
Der wesentliche Vorteil von asynchronen Dualzdhlern ist der einfache Schaltungsaufbau mit
einfachen T-Flip-Flops.

Der Nachteil dieses Schaltungsaufbaus soll nun etwas genauer betrachtet werden:

Bei den bisher dargestellten Zeitdiagrammen der asynchronen Dualzahler haben wir die
Gatterlaufzeit der T-Flip-Flops vernachléssigt, da fir uns bisher das Ergebnis des Zahlens
entscheidend war. Deshalb soll anhand eines Beispiels der Einfluss der Gatterlaufzeit auf das
Zahlergebnis n&her betrachtet werden. Dazu nehmen wir einen Ausschnitt aus dem Zeitdiagramm
des Ruckwadrtszdhlers nach Bild 9.19 b) und Betrachten den Ubergang von 0000 nach 1111, wie
in Bild 9.21 dargestellt. Zwischen dem Takteingang und dem Q-Ausgang jedes einzelnen Flip-
Flops entsteht durch die Signallaufzeiten in den einzelnen Gattern des Flip-Flops eine
Verzogerungszeit t,s. Am Eingang des ersten Flip-Flops liegt der Takt an. Das Signal am
Ausgang erscheint nun um 1-t,g gegentiber dem Taktsignal verzogert. Da der Ausgang des ersten
Flip-Flops den Takteingang des zweiten Flip-Flops ansteuert erscheint dessen Ausgangssignal
wiederum um 1-tq spater, also gegenliber dem Eingangstaktsignal um 2-t,q verzogert. Der
Ausgang der dritten Stufe des Zahlers ist dann bereits um 3-t,g gegentiber dem Eingangstaktsignal
verzogert. Da sich dies bei jeder weiteren Stufe genauso fortsetzt, wird die Zeitspanne, wahrend
der das Ergebnis des Zahlvorgangs exakt abgelesen und weiterverarbeitet werden kann, immer
kleiner. Erhoht man die Taktfrequenz des Eingangstaktes, reduziert sich ebenfalls die
Ablesezeitspanne. Deshalb muss beim Einsatz von asynchronen Dualzahlern dieses Verhalten
vom Anwender bericksichtigt werden.

1 2 3
C
| | | t—»
o | s i
_>§ rl_tpd > !Ttpd _>§ §<1_tpd t
Qs i1 L
i i E 2 T e 2t [ ®
Q||
—_ |
b1 3 t—»
Qi
— "Ttpd t—»

Bild 9.21 Einfluss der Gatterlaufzeiten der T-Flip-Flops beim asynchronen Dualzahler aus
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einflankengesteuerten JK-Flip-Flops
BCD-Zahler

Bisher wurden die verschiedenen Schaltungsvarianten asynchroner dualer Zahler abgehandelt. Die
Wertigkeit der einzelnen Ausgange ist dabei immer eine Potenz der Zahl 2. Will man jedoch auf
das dezimale Zahlensystem U(bergehen, so missen die Schaltungen entsprechend verandert
werden, da diese Z&hler nach dem 10. Taktimpuls nicht mehr weiterzédhen dirfen, sondern bei 0
wieder neu mit dem Zahlen beginnen missen..

Zur Veranschaulichung der Funktionsweise sollen zunéchst die Zustandstabelle (Tabelle 9.2) und
das Zeitdiagramm in Bild 9.22 betrachtet werden. Auch hier wird die Gatterlaufzeit wieder
vernachlassigt.

Im Ausgangszustand soll der Z&hler auf 0 stehen. Eine Rechteckschwingung am Takteingang
liefert die Z&hlimpulse. Wie schon bei Dualzéhlern wird angenommen, dass der Zahler aus
zweiflankengesteuerten JK-Flip-Flops aufgebaut ist, die bei der ansteigenden Flanke des Taktes
die Eingangsinformation in das Master-Flip-Flop Ubernehmen und diese bei der abfallenden
Flanke tber das Slave-Flip-Flop an den Ausgang weiterleiten.

Aus der Zustandstabelle und den Zeitdiagramm erkennt man, dass sich die Ausgange Qp.... Qa
wéhrend der ersten 9 Taktimpulse wie beim Dualzahler verhalten. .

Beim zehnten Impuls jedoch tritt an den Ausgéangen Qp.... Qa nicht der bindre Zustand 1010 auf,
sondern 0000; d.h. der Z&hler wird zurtickgesetzt und es wird neu mit dem Zahlen begonnen.

Dies erfordert gegenuber dem Dualzéhler eine Erweiterung der Schaltung. Zunédchst kénnte man
sich vorstellen, JK-Flip-Flops mit einem Riicksetzeingang einzusetzen. Durch eine Uberpriifung
des Ausgangszustands 10 =1 0 1 0 und ein sofortiges Lschen der Ausgénge Qp und Qg Uber den
Reset-Eingang wirde auch wieder der Wert 0000 an den Ausgéangen anliegen jedoch wirde
kurzzeitig auch der Wert 1010 abzulesen sein. Abhéngig vom Zeitpunkt des Ablesens des
Zahlerstandes ist damit kurzzeitig ein Ablesefehler mdglich. Um dies zu verhindern, muss eine
andere Losung gefunden werden. Die Zustandstabelle und das Zeitdiagramm zeigen, dass
zumindest bis zur Zahl 8 kein Unterschied zwischen Dual- und BCD-Zahler besteht. Also kénnen
die ersten drei JK-Flip-Flops wie beim Dualzéhler verschaltet werden. Nach den siebten
Taktimpuls sind die Ausgénge Qa , Qg und Qc = 1. Aus dem Zeitdiagramm kann man ablesen,
dass das vierte Flip-Flop nur gesetzt werden darf, wenn wenigstens Qg und Q¢ =1 sind. Dieser
Zustand kann mit dem Q-Ausgang des ersten Flip-Flops zum Zeitpunkt t; in das vierte Flip-Flop
ubernommen werden, wenn J = 1 ist. Dies erreicht man durch eine AND-Verknlpfung von

Takt Dezimal-
©) Qo | Qe | Qe | Qa | Wwert N
01 |Qp1|Qc1|QB1|Qa1] Ny
T 10]0]0]0 0
T o] oo 1 1
100 1]o0 2
T oo 1]1 3
1o ] 100 4
T o101 5
1o 1 |1]o0 6
10| 1|11 7
T 1000 8
T 1] 001 9
1ol olo]| o 10
J1 1 0 0 0 1 11
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Tabelle 9.2 Zustandstabelle eines BCD-Zahlers

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11

L P T T

<
<
<
<
<
<

Qa

Qs

Qc

Qo

ty %)
t————

Bild 9.22 Zeitdiagramm eines BCD — Z&hlers mit zweiflankengesteuerten JK-Flip-Flops

Qg und Q¢ und eine Verbindung von Qa mit dem Takteingang dieses Flip-Flops. Zu prifen ist
jetzt nur noch, ob das vierte Flip-Flop nach dem zehnten Taktimpuls auch auf 0 zuriickgesetzt
wird. Bei der Ubernahme von J zum Zeitpunkt t, ist Qg & Qc =J = 0. Der K-Eingang liegt fest
auf logisch 1. Mit der ansteigenden Flanke von Qa am Takteingang des letzten Flip-Flops wird
damit das Master-Flip-Flop auf Q = 0 gesetzt. Dieser Wert wird bei der fallenden Flanke an den
Ausgang Qp Ubergeben. Damit sind alle vier Ausgange des Zahlers Qa.... Qo = 0. Da Qa aber
auch das zweite Flip-Flop ansteuert, muss verhindert werden, dass dieses gesetzt werden kann.

Durch eine Verbindung des J-Eingangs dieses Flip-Flops mit dem Q-Ausgang des letzten Flip-

Flops kann dies gewahrleistet werden, denn sobald Qp = 1 wird, ist J = 0 und damit ist ein Setzen
des Ausgangs Qg nicht mehr maoglich.

Bild 9.23 zeigt die nach obiger Beschreibung aufgebaute Schaltung. Der RCO-Ausgang (Ripple
Carry Out) entspricht beim asynchronen BCD-Zéhler dem Ausgang Qp und dient zur
Kaskadierung solcher BCD-Zahler zu mehrstelligen Dezimal-Z&hlern.

Qa Qs Qc Qo
T 2 .
-1 Q Q Q RCO
10—1] ! —u 1013 | L 13 !
co——=>c1 c1 c1 —C1
10— 1K 10— 1K 10— 1K 101K 11Q

Bild 9.23  Schaltung eines asynchronen BCD - Zahlers fir eine Dezimalstelle mit
zweiflankengesteuerten JK-Flip-Flops
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Bild 9.24 a) Schaltung und b) Schaltsymbol eines Modulo-5-Z&hlers

9.2.1.3 Asynchrone Modulo-n-Zahler

Fur unterschiedliche Aufgaben in der Storungstechnik und z. B. bei der Zeitmessung werden
Zahler bendtigt, die bis zu einem gewuinschten Zahlenwert zéhlen, dann auf 0 zurlicksetzen und
die Zahlung erneut beginnen oder aber bei diesem Wert stehen bleiben und auf ein neues
Startsignal warten. Die Zahl, bis zu der zu z&hlen ist, sollte dabei beliebig sein.

Diese Z&hler werden Modulo-n-Z&hler genannt (von Modulus — lateinisch — MaR). Der kleine
Buchstabe n steht fur die Anzahl der mdglichen Zéhler-Zusténde. So ist z. B. ein BCD-Zé&hler ein
Modulo-10-Zahler. Er zahlt zwar nur bis 9, aber einschlie3lich der Zahl 0 hat er insgesamt 10
mdogliche Zahler-Zusténde.

Modulo-5-Zahler

Ein Modulo-5-Zahler muss bis 4 zahlen kénnen, und mit dem 5. Impuls auf O gesetzt werden. Die
Schaltung des Zahlers ist in Bild 9.24 a) gezeigt. Der Zahler wird wie der asynchrone Dualz&hler
aus T-Flip-Flops aufgebaut.

Fur die Realisierung eines Modulo-5-Zahlers werden 3 Flip-Flops bendtigt. Dieser Zahler kann
von 0 bis 7 zéhlen. Beim Ubergang von 4 auf 5 muss der Zahler auf 0 gestellt werden. Das
Riickstellen kann auf die gleiche Art wie beim BCD-Zé&hler erreicht werden. Wenn Qa =1 und
Qc = 1sind, soll der Zahler zuriickgestellt werden.

Als Riickstellsignal wird ein 0-Signal benétigt. Die Ausgidnge Qa und Q¢ werden Uber ein
NAND-Gatter verknupft. Der Ausgang des NAND-Gatters liefert das Rickstell-Signal 0, wenn
Qa und Qc logisch High-Pegel fiihren. Das Schaltsymbol eines Modulu-5-Z&hlers ist in Bild 9.24
b) angegeben.
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Qa Qe Qc Qo Qe Qr
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Bild 9.25 Schaltung eines asynchronen Modulo-60-Z&hlers

Modulo-60-Z&hler

Ein Modulo-60-Z&hler wird z. B. flr elektronische Uhren benétigt. Die Sekunden werden von 0
bis 60 gezahlt. Wie viele Flip-Flops werden dafir bendtigt? Mit 5 Flip-Flops kann man bis 31
zahlen, mit 6 Flip-Flops bis 63. Damit bendtigen wir also 6 Flip-Flops. Bild 9.25 zeigt das
Schaltbild eines Modulu-60-Z&hlers mit T-Flip-Flops. Die T-Flip-Flops werden wiederum aus JK-
Flip-Flops gewonnen. Beim Erscheinen des Dezimalwertes 60 muss der Z&hler auf 0
zuriickgestellt werden. Daflr missen die Ausgénge Qc, Qp, Qe und Qr High-Pegel fuhren. Aus
diesen Signalen wird dann das Riuckstellsignal gewonnen. Der Zéhler ist fir die Sekunden-
Zahlung gut geeignet, wenn die Sekunden nicht als Dezimalzahl angezeigt werden sollen. Sollen
die Sekunden als Dezimalzahl angezeigt werden, ist es zweckmaRig, Einer und Zehner getrennt zu
zéhlen. Fir die Einer ben6tigt man dann einen Modulo-10-Z&hler (BCD-Zé&hler), fur die Zehner
einen Modulo-6-Zahler. Das Schaltbild dieses zusammengesetzten Zahlers ist in Bild 9.26
dargestellt. Die Ausgangs-Signale dieser beiden Z&hler kdnnen einem BCD-7-Segment Decoder
zugefihrt und als Dezimalziffern mit 7 Segment-Anzeigen dargestellt werden.

CTR10
1—1T
—gC
n BCD/ g
+ 7-Segm '
n
s In

CTR6
1—1T
Bl
+ BCD/
+ 7-Segm
+

Bild 9.26 Schaltung aus Modulo-10-Zahler und Modulo-6-Z&hler mit angeschlossener
7-Segment-Anzeige
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Bild 9.27 Modulo-13-Zahler mit Wartepflicht

Modulo-13-Z&ahler mit Wartepflicht

Im Folgenden soll ein Modulo-n-Z&hler aufgebaut und besprochen werden, der bei Erreichen des
Dezimalwertes 12 stehen bleibt, wartet und an einem Ausgang Z ein High-Signal bereitstellt. Der
Zahler soll auf Tastendruck zurtckstellen und dann erneut mit dem Z&hlvorgang beginnen.

Fur eine solche Zahlerschaltung werden 4 Flip-Flops benétigt. Der Eingang E muss ber ein
AND-Glied sperrbar sein. Als Sperrsignal wird Low-Pegel verwendet. Das Sperrsignal wird aus
den Ausgangssignalen Q¢ und Qp mit Hilfe eines NAND- Gatters gewonnen. Die Schaltung des
Zahlers ist in Bild 10.38 gezeigt. Bei Erreichen des Dezimalwertes 12 (Qc =1, Qp = 1) liegt am
Ausgang X des NAND- Gatters logisch 0 an. Der Eingang sperrt; damit bleibt der Zahler stehen.
Gleichzeitig erscheint am Ausgang Z ein Hochpegel. Durch Driicken der Taste wird der Zahler
zuriickgestellt. Die Eingangssperre wird aufgehoben, da Qc und Qp jetzt 0-Pegel fiihren. Der
Zahler beginnt mit einem neuen Zahlvorgang. Da 13 Z&hlerzustande einschlieSlich Null méglich
sind, ist dieser Zahler ein Modulo-13-Zahler.

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 197

9.2.2  Synchrone Zahler

Synchrone Dualzéhler

Bei den asynchronen Zahlern wird, wie beschrieben, jede folgende Stufe vom Ausgang der
vorhergehenden Stufe direkt angesteuert, mit dem Nachteil, dass sich die Gatterlaufzeiten der
einzelnen Flip-Flops addieren. Um dies zu vermeiden, hat man synchrone Zahler entwickelt.

Bei den synchronen Zé&hlern liegt der Takt gemeinsam an allen Stufen an. Damit aber ein
korrektes Zahlen moglich ist, muss die Ansteuerung der Flip-Flops nun Uber die T-Eingange
erfolgen. Durch T=0 oder T=1 muss jetzt festgelegt werden, welche der Flip-Flops beim
Eintreffen des Taktsignals bzw. der Taktflanke toggeln (umschalten) dirfen. Einen guten
Uberblick liefert auch hier die Zustandstabelle fiir einen Vorwartszahler. Nach dem
Ausgangszustand 0 0 0 0 darf nur das erste Flip-Flop toggeln, alle anderen nicht. Demzufolge darf
auch nur der T-Eingang dieses Flip-Flops auf T =1 sein, wahrend die restlichen Flip-Flops mit
T =0 angesteuert werden mussen. Beim n&chsten Takt mussen dann die Flip-Flops 1 und 2
umschalten, dann nur Flip-Flop1, danach die Flip-Flops 1 bis 3 usw. Fir die T-Eingénge der vier
Flip-Flops ergeben sich damit die in den rechten Spalten der Zustandstabelle 9.3 angegebenen
logischen Zustédnde. Man erkennt sofort, dass der Eingang Tg des zweiten Flip-Flops exakt dem
Zustand des Ausgangs Qa des ersten Flip-Flops entspricht. Der Eingang T des dritten Flip-Flops
entspricht einer UND-Verknlpfung der Ausgange Qa und Qg und der Eingang Tp des vierten
Flip-Flops einer UND-Verknlpfung der Ausgange Qa , Qg und Qc. Damit I&sst sich durch
Hinzufiigen von UND-Gattern die Steuerung der einzelnen Flip-Flops vornehmen. Man spricht
auch oft davon, dass die Flip-Flops zum Toggeln vorbereitet werden. Vervollstandigt wird ein
synchroner Zahler ublicherweise noch durch einen oder mehrere so genannte Freigabeeingange,
uber die der Zahler gesteuert werden kann. Die Schaltung eines solchen synchronen
Vorwartszahlers zeigt Bild 9.28

Takt| Qp | Qc | Qs | Qa D\/?/Zelrrtn ;I_ To | Tc | Te | Ta
0,1 |Qp.1|Qc1|Qp1|Qa1 N1 X | X | X | X
JL1 0 0 0 0 0 0 0 0 1
T. 1o o001 1 00| 1|1
JL1 0 0 1 0 2 0 0 0 1
JL1 0 0 1 1 3 0 1 1 1
JL1 0 1 0 0 4 0 0 0 1
JL1 0 1 0 1 5 0 0 1 1
JL1 0 1 1 0 6 0 0 0 1
JL1 0 1 1 1 7 1 1 1 1
JL 1 1 0 0 0 8 0 0 0 1
T 111001 9 00| 1] 1
Tl 1lo[1]lo| 20 |0o]o]o]1
JL 1 1 0 1 1 11 0 1 1 1
Tl 1 [1]o0lo| 12 |o]o]o]1
Tl tlt]o[1] 38 |[o]o|z1]1
Tttt 1[0 4 |o]o|o]|1
JL 1 1 1 1 1 15 1 1 1 1

Tabelle 9.3 Zustandstabelle eines dualen VVorwartszahlers
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Bild 9.28 Synchroner Vorwértszahler mit Freigabe-Eingang und Ubertrag-Ausgang

Fur einen synchronen dualen Rickwartszahler lassen sich ebenfalls mit einer entsprechenden
Zustandstabelle die Bedingungen, wann die einzelnen Flip-Flops umschalten dirfen, ableiten.
Daraus ergibt sich dann eine Schaltung nach Bild 9.29. Im Gegensatz zur Schaltung des

Vorwartszahlers werden die Toggle-Eingénge der einzelnen Flip-Flops hier Gber die 6-Ausgénge

freigegeben.

Eine andere Mdglichkeit fur einen synchronen Rickwartszahler ist, anstelle der Q-Ausgéange in
Bild 9.28 die 6-Ausgénge als die Zéhlausgange Qa, Qs, Qc und Qp zu verwenden.

Eine Kombination eines VVorwartszéhlers nach Bild 9.28 und eines Rickwartszéhlers nach Bild
9.29 ergibt unter Hinzufligen eines zusatzlichen Steuereingangs einen kombinierten Vorwarts-
Rickwartszahler, wie er in Bild 9.30 dargestellt ist.

Qa Qs Qc Qo
o) o) o) o)
Ta Te Tc To
— 11T — — 1T — — 11T — — 11T —
>Cl [0 >~C1l [ >C1l [ =>~Cl [
|| i I I
O A - A d
@ &_ @ &_ @ &_
I &| RCO
—O
o
EN

Bild 9.29 Synchroner Riickwartszahler mit Freigabe-Eingang und Ubertrag-Ausgang
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Bild 9.30 Synchroner Vorwarts-Ruckwaértszahler

Eine logische 1 am EN-Eingang gibt die Funktion des Zahlers frei und eine 1 am U / D -Eingang

gibt das Vorwartszéhlen frei, wahrend bei einer 0 an diesen Eingang der Z&hler riickwarts z&hit.
Anstelle eines OR-Gatters vor jedem T-Eingang wurde im Schaltsymbol des T-Flip-Flops diese
Verknipfung in das Flip-Flop integriert.

Synchroner BCD-Z&hler

Bereits beim asynchronen BCD-Zahler haben wir festgestellt, dass ein Einfaches hintereinander
schalten von Flip-Flops ohne zusatzliche Logik nicht mehr mdglich ist, da fir das Zahlen einer
Dekade andere Regeln als fiir rein bindres Zahlen gelten. Deshalb muss auch beim synchronen
BCD-Zihler eine Uberpriifung der Zustande am T-Eingang stattfinden. Betrachten wir dazu noch
einmal die Zustandstabelle:

Takt| Qo | Qc | Qs | Qa ?,?lzelrrtn ﬁ:_ To | Tc | Te | Ta
0,1 |Qp-1|Qc1|Qp-1|Qa1 N.1 X | X | X | X
| 0 0 0 0 0 0 0 0 1
| 0 0 0 1 1 0 0 1 1
| 0 0 1 0 2 0 0 0 1
| 0 0 1 1 3 0 1 1 1
| 0 1 0 0 4 0 0 0 1
T 1o 1|01 5 |0 o011
| 0 1 1 0 6 0 0 0 1
| 0 1 1 1 7 1 1 1 1
| 1 0 0 0 8 0 0 0 1
Tl1lolol1| 9 |1]o0]o]1
| 0 0 0 0 10 0 0 0 1

Tabelle 9.4 Zustandstabelle eines BCD-Vorwartszahlers
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Bild 9.31 Schaltung eines synchronen BCD - Z&hlers fur eine Dezimalstelle

o
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Wir sehen, dass zundchst die logischen Pegel an den T-Eingangen der Flip-Flops identisch denen
beim dualen Zahler sind. Entsprechend kénnen auch die Verkniipfungen zu Vorbereitung der T-
Eingéange der einzelnen Flip-Flops vorgenommen werden.
Nach dem 8. Taktimpuls jedoch haben wir andere Bedingungen:
- beim zweiten Flip-Flop muss T =0 bleiben, d.h. ein weiteres Umschalten des Ausgangs
muss verhindert werden, aber
- beim vierten Flip-Flop muss T = 1 werden, damit sich nach dem néchsten Takt wieder der
Ausgangszustand 0 0 0 0 einstellt.
Die erste Bedingung lasst sich wieder einfach l6sen: wir nehmen wie beim asynchronen BCD-

Zahler den Q-Ausgang des vierten Flip-Flops als zusitzliche Signal zur Steuerung des T-

Eingangs des zweiten Flip-Flops. Damit ist gewéhrleistet, dass der T-Eingang in jedem Fall auf
logisch 0O liegt. Jetzt muss nur noch dafiir gesorgt werden, dass der T-Eingang des vierten Flip-
Flops auf logisch 1 gelegt wird. Dazu kénnen die Ausgénge Qa und Qp verwendet werden.

Mit einem OR-Gatter werden die beiden Verknupfungen fiir den T-Eingang des vierten Flip-
Flops zusammengefuhrt.. Bild 9.31 zeigt die Schaltung des beschriebenen synchronen BCD-
Zahlers.

Synchrone Z&ahler mit mehreren Funktionen

Fur eine Reihe von Anwendungen sind synchrone Z&hlerschaltungen notwendig, die vor Beginn
eines Zahlvorgangs synchron (mit dem Takt) auf einen Startwert gesetzt werden mussen und
asynchron wieder auf 0000 wieder zuriickgesetzt werden sollen. Sie werden auch als
programmierbare Zahler bezeichnet.

Um einen solchen komplexen Zahler aufbauen zu kdnnen mdissen erst einige grundlegende
Uberlegungen Gber den Aufbau der einzelnen Zahlstufen (Flip-Flops) angestellt werden. Wie wir
bei den bisherigen Zahlern gesehen haben, werden fast ausschliellich JK- bzw. T-Flip-Flops
eingesetzt.

Zuerst sollen die notwendigen Funktionen in Worten beschrieben werden:

- Rucksetzen auf den Zustand 0000, wenn R =0 wird und unabhéngig davon, welche
logischen Pegel oder Signale an den anderen Eingangen anliegen

- Laden mit einem Startwert D wenn ein Ladesignal L =1 anliegt und die ansteigende
Flanke des Taktsignals eintrifft

- Zahlen, wenn ein Eingang T =1 gesetzt ist und das Flip-Flop nicht mit einem Startwert D
geladen wird, also L = 0 ist

Mit diesen Bedingungen l&sst sich eine Wahrheitstabelle (Bild 9.32 a) fur die gewinschten
Funktionen mit einem JK- Flip-Flop erstellen.
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R | C L T D J K| Q
0 X X X X X X 0
1 0 X X X X X | Q1
1 1 X X X X X | Q1
1 I 1 X 0 0 1 0
1 I 1 X 1 1 0 1
1 I 0 0 X 0 0 | Qi
1| lo|1|x]1]1]|Q,
a)
T —— 12T
—Q
L— L2
D——12D
_ —
C C1 0
R —dR
b)

Bild 9.32 Wahrheitstabelle und Schaltsymbol eines Multifunktions-Flip-Flops

Genau so einfach ist es auch, das zugehorige logische Symbol (Bild 9.32 b) fur ein solches
Multifunktions-Flip-Flop zu erstellen. Deutlich aufwendiger ist es jedoch, die notwendige Logik
zur Bereitstellung der logischen Pegel am J- und K-Eingang zu entwerfen. Dies soll in Bild 9.x5
versucht werden.

Als Basis-Flip-Flop wird ein einflankengesteuertes JK-Flip-Flop mit einem Riicksetzeingang
verwendet. Damit bleiben flr die Bereitstellung der logischen Signale am J- und K-Eingang noch

D, L und T. Aus der Wahrheitstabelle lasst sich ablesen: wenn L =1 ist, ist J=D und K= D.
Dies kann durch AND-Gatter und einem Inverter erzeugt werden.

DO
1 &
O—
= 1) ——o0 Q
th— =
T | = C1
o _
1 Ko P——o0Q
CoO T
RO

Bild 9.33 Mdglicher Schaltungsaufbau des Multifunktions-Flip-Flops
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Wenn L =0 ist muss an J und K der logische Pegel des T-Eingangs anliegen. Dies bedeutet, dass
aus beiden Bedingungen die Eingangssignale J und K gebildet werden missen. Durch das
Hinzufigen von OR-Gattern kann dies erreicht werden. Damit lasst sich eine mdgliche
schaltungstechnische Lésung nach Bild 9.33 zur Realisierung der Wahrheitstabelle nach Bild 9.32
a) aufbauen.

Mit solchen multifunktionellen Flip-Flops lassen sich dann programmierbare Vorwarts-
Ruckwarts-Z&hler nach Bild 9.34 aufbauen.

Der Eingang EN steuert die Freigabe des Zahlers (1 = Z&hlen, 0 = Halt). Der Eingang U / D legt
die Z&hlrichtung (1 = Up, 0 = Down) fest. Diese Art von programmierbaren Zéhlern gibt es in
einer Reihe von Ausfuhrungen. Allen gemeinsam ist, dass sie sich sehr leicht zu Zahlern héherer
Bitbreite kaskadieren lassen, da aufgrund der Eigenschaften der synchronen Zé&hler immer nur die
Gatterlaufzeit eines einzelnen Flip-Flops als Verzdgerung zwischen dem Takteingang und allen
Ausgéngen des Zahlers auftritt.

Qn Qs Qc Qo
o) ? o) o
EN ©O &
— — &
U/D ©
21127 | |
12D Ubertrag
L2 0
—r+ Cl1
R
[@]
Laden O
Takt ©
Reset ©
—‘ &
o
o o) o o)
Da Ds Dc Do

Bild 9.34 Schaltung eines programmierbaren synchronen dualen VVorwérts- Rickwaérts-Zahlers
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9.2.3  Zahler als Frequenzteiler

Frequenzteiler teilen die Frequenz eines rechteckformigen Signals in einem bestimmten
Verhaltnis. Ein einzelnes Flip-Flop erzeugt eine Frequenzteilung im Verhéltnis 2 : 1. Mit 2 Flip-
Flops kann man ein Teilerverhaltnis von 4 : 1 erreichen.

Man unterscheidet Frequenzteiler mit festem Teilerverhéltnis und Frequenzteiler, deren
Teilerverhéltnis in einem gewissen Bereich einstellbar ist. Letztere werden auch programmierbare
Frequenzteiler genannt.

9.2.3.1 Asynchrone Frequenzteiler mit festem Teilerverhéltnis

Jeder asynchrone Dualzéhler eignet sich auch als Frequenzteiler mit einem festen Teilerverhaltnis.
Betrachten wir als Beispiel die Schaltung und das Zeitablaufdiagramm eines 3-Bit-Dual-
Vorwartszahlers in Bild 9.35. Diese Schaltung basiert wiederum auf T- Flip-Flops, die aus JK-
Flip-Flops aufgebaut wurde. Das erste Flip-Flop des Z&hlers halbiert die Frequenz des
Eingangssignals E. Das zweite Flip-Flop halbiert die schon halbierte Frequenz ein weiteres Mal.
Nochmals wird die Frequenz durch das dritte Flip-Flop halbiert. Ein 3-Bit Dual-Vorwértszahler
liefert also als Frequenzteiler an den Ausgangen Qa, Qg und Qc die Teilerverhéltnisse 2:1,4: 1
und 8 : 1.

Qa Qs Qc
—[1T —T—lT j—lT j
Co+t+—+cC1 > C1 > C1
N N -
1

LT LETLAT LT

Bild 9.35 Asynchroner VVorwartszéhler als Frequenzteiler

Dual-Rickwartszéhler sind ebenfalls als Frequenzteiler geeignet. Bild 9.36 zeigt die Schaltung
und das Zeitablaufdiagramm eines solchen Frequenzteilers. Die geteilten Signale haben lediglich
eine andere Phasenlage als bei dualen VVorwartszéhlern. Geradzahlige Teilerverhaltnisse nach der
2-er Potenzreihe lassen sich also leicht erreichen. Jedes Flip-Flop teilt um den Faktor 2, d. h., es
gilt die Gleichung fr = fz / 2", wobei n die Anzahl der Flip-Flops, f; die geteilte Frequenz und fg
die Eingangsfrequenz sind.
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Qa Qs Qc
— 1T 1T —1T —T
C =>C1l > C1l > Cl1
o
1

1 23 456 7 8 9 1011 12 13 14 15 16
* JULLUH UL
R e R R S
o ]
: ! : : i : : : Lt
Qs
: | : | e
Qc
t—»
Bild 9.36 Asynchroner Riickwartszahler als Frequenzteiler
Qx Q-
Q
&
1—1T Lar J
c—a>c1 Cl
R R
L L
- JULH UL L]
' ' ' t —
Qx
Qe
t —

Bild 9.37 Asynchroner Frequenzteiler mit dem Teilerverhéltnis 3 : 1

Um ungeradzahlige Teilerverhéltnisse zu erreichen, muss man Flip-Flops verwenden, die
Riickstelleingdnge haben. Ein Frequenzteiler mit dem Teilerverhéltnis 3: 1 ist im Bild 9.37
dargestellt. Das Ausgangssignal Qg hat ein anderes Impuls-Pausenverhéltnis als das
Eingangssignal E. Das ist fur viele Anwendungsfalle ungunstig. Schaltet man aber ein weiteres
Flip-Flop nach, ergibt sich wieder ein Impulspausenverhdltnis von 1:1, wie es in Bild 9.38
gezeigt ist. Damit entsteht wiederum ein Teiler mit einem Teilerverhaltnis 6 : 1.

In der Praxis werden haufig Frequenzteiler mit einem Teilerverhdltnis 10 : 1 benétigt. Ein solcher
Teiler lasst sich einfach durch die Kombination eines 5:1 Teilers mit einem 2:1 Teiler
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realisieren. Bild 9.39 zeigt einen Frequenzteiler mit dem Verhéltnis 10 : 1 und das zugehorige
Zeitablaufdiagramm. Im linken Teil der Schaltung ist der 5 : 1 Teiler realisiert. Sein Ausgang ist
mit einem weiteren 2 : 1 Frequenzteiler verbunden, der dann entsprechend ein weiteres Mal teilt
und somit ein Gesamtteilverhéltnis 10:1 erzeugt. Das Teilerverhéltnis 5:1 wird dadurch
erreicht, dass der Ausgang Qa und Q¢ Uber ein UND-Gatter mit den Ruickstelleingangen der T-
Flip-Flops verbunden ist und entsprechend nach dem 5. Z&hlimpuls zurlickschaltet.

Q- Q. T Q
T Q
&
1 1 1
— 1T [ =17 — i
C—>=C1 C1 C1
R QJ R 3—’7 R
i . .
g
NN NENEREREE N U
o 1 001 nri1trnonri1ir
Q-
Q.
Bild 9.38 Frequenzteiler mit einem Teilerverhéltnis 6 : 1
QA QB QC QD
3 2 0 j
LT L J Lot Lt
c—dg>~=c1 C1 DJ— C1 C1
R R R R
[ L L

MARARARARAAR -
R 1_ ] 1_
QB [

Bild 9.39 Frequenzteiler mit einem Teilerverhéltnis 10 : 1
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9.2.3.2 Synchrone Frequenzteiler mit festem Teilerverhéltnis

Jeder synchrone Dualzéhler kann auch als Frequenzteiler mit festem Teilverhaltnis arbeiten. Das
gilt unter Einschrankungen nur fur die Teilerverhéltnisse, die zur 2-er Potenzreihe gehéren. Fir
andere Teilerverhéltnisse, insbesondere fiir ungerade, muss die Beschaltung der einzelnen
Eingange der JK-Flip-Flops geadndert werden. Bild 9.40 zeigt die Schaltung und das
Zeitablaufdiagramm eines synchron arbeitenden Frequenzteilers mit einem Teilerverhéltnis 3 : 1.
Um eine eindeutige Funktion des Frequenzteilers zu erhalten, muissen die Gatterlaufzeiten
zwischen Takteingang und Ausgang der Flip-Flops beriicksichtigt werden. Ausgehend von einem
Zustand Qa =0 und Qg =0 ergeben sich: 1J=1K =1 und 2J =0, 2K = 1. Bei der ansteigenden
Flanke des ersten Taktimpulses kann zwar das erste Flip-Flop umschalten, das zweite jedoch
nicht, da 2J ja noch 0 ist. Bei der ansteigenden Flanke des zweiten Taktimpulses kann das erste
Flip-Flop wieder toggeln und das zweite Flip-Flop wird gesetzt. Beim dritten Taktimpuls ist
1J=1K =0, 2J=0 und 2K = 1. Damit bleibt der Ausgang des ersten FF unverdndert und das
zweite FF wird zurickgesetzt. Ab dem vierten Taktimpuls wiederholt sich der gesamte
beschriebene VVorgang von neuem.

Qx Q-
0
1] 2] Z
Cc C1 —> C2
1K 2K >
Qx Q
3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
C
B
S | I | I I I
S i A I I
t1 2 3 4 tb t6 t7 t8 t9 tl0 t —
Cl=C2|1J=1K| Qa 2J 2K Qg | Zeitpunkt
Ausgangszustand 0 1 0 0 1 0 -
I 1 1 0 1 0 t1
I 1 0 1 0 1 t2
I 0 0 0 1 0 t3
I 1 1 0 1 0 t4
I 1 0 1 0 1 t5
I 0 0 0 1 0 t6
I 1 1 0 1 0 t7
I 1 0 1 0 1 t8
I 0 0 0 1 0 t9
I 1 1 0 1 0 t10

Bild 9.40 Synchroner Frequenzteiler mit einem Teilerverhaltnis 3 : 1
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9.2.3.3 Synchrone Frequenzteiler mit einstellbarem Teilerverhaltnis

Frequenzteiler mit einstellbarem Teilerverhaltnis sind im Prinzip synchrone Vorwartszahler. Sie
fihren mehrere Frequenzteilungen durch. Das Signal mit der gewunschten Frequenzteilung wird
Uber eine Auswahlschaltung auf den Ausgang gegeben. Ein Beispiel eines einstellbaren
Frequenzteilers ist in Bild 9.41 gezeigt. Dieser Teiler teilt mit den Teilerverhdltnissen 2:1, 4 : 1,
8:1und 16 : 1. Durch die Auswahlsignale A und B wird das gewiinschte Signal auf den Ausgang
Z geschaltet. Die Schaltung des Frequenzteilers kann darlber hinaus durch Umschaltungen
verandert werden, so dass sich auch verschiedene ungerade Teilerverhaltnisse erreichen lassen.

R

o —

A—Ll

O
®
[ 4

1
s T ]
& &
I— *—
QA Q
1 —/aT ¢ 1T Qs — 1T — Qc — 1T D
J—>Cl oS >Cl p- —>Cl p- —>Cl1 pP-
C O—» 17 ®

Frequenz-
B|A teilerverhaltnis
0 0 2:1
0 1 4:1
1 0 8:1
1 1 16:1

Bild 9.41 Synchroner Frequenzteiler mit einstellbarem Teilerverhaltnis

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 208
9.3  Schieberegister

Lernziele:
e Kennenlernen und Verstehen des Aufbaus und der Wirkungsweise von Schieberegistern

Schieberegister sind Schaltungen, die eine Information taktgesteuert bitweise aufnehmen, sie eine
gewisse Zeit speichern und dann wieder abgeben. Schieberegister werden aus Flip-Flops
aufgebaut. Gut dazu eignen sich taktflankengesteuerte D-Flip-Flops, RS-Flip-Flops und JK-Flip-
Flops. Hochwertige Schieberegister werden in der Regel mit JK-Master-Slave Flip-Flops
aufgebaut. Diese Schaltungen stehen in der Regel als integrierte Schaltkreise zur Verfligung.

9.3.1  Schieberegister fur serielle Ein- und Ausgabe

Ein einfaches Schieberegister mit 4 bit Speicherkapazitat ist in Bild 9.42 dargestellt. Es besteht
aus vier D-Flip-Flops, die mit der positiven Taktflanke schalten. Liegt ein 1-Pegel am Eingang E
und &ndert sich das Taktsignal von 0 auf 1, so wird das Flip-Flop A gesetzt. An seinem Ausgang
Qa erscheint 1. Wird dann an den Eingang 0-Pegel belegt, so wird mit der zweiten ansteigenden
Taktflanke das Flip-Flop A zuriickgesetzt und das Flip-Flop B gesetzt. Die 1 erscheint jetzt am
Ausgang Qg. Mit der dritten ansteigenden Taktflanke wird das Flip-Flop B zuriickgesetzt und das
Flip-Flop C gesetzt. Der Ausgang Qc wird jetzt 1. Mit der vierten ansteigenden Taktflanke wird
das Flip-Flop C zuriickgesetzt und das Flip-Flop D gesetzt (Qp = 1). Der 1-Pegel, der zu Beginn
am Eingang E anlag, wurde auf diese Weise Takt fir Takt von Flip-Flop zu Flip-Flop
weitergeschoben. Er liegt jetzt am Ausgang des Schieberegisters Q an. Mit der ansteigenden
Flanke des flinften Taktes wird das Flip-Flop D ebenfalls zuriickgesetzt. Man sagt, das
Schieberegister sei jetzt ,leer”“. Es enthélt keine Informationen mehr. In Bild 9.43 sind die
einzelnen Schiebeschritte in einer Funktionstabelle zusammengefasst. Das Zeitdiagramm ist in
Bild 9.44 gezeigt. Man spricht von einer seriellen Dateneingabe, weil die Signale am Eingang E in
das Schieberegister zeitlich nacheinander aufgenommen werden. Nach der Aufnahme der
Information kénnen die Taktsignale gesperrt werden. Die Information wird dann gespeichert und
zwar solange, wie die Taktsignale gesperrt sind. Erfolgt eine Freigabe des Taktes, werden die
Informationen bit nach bit an den Ausgang Q weitergegeben. Deshalb spricht man von einer
seriellen Datenausgabe.

Schieberichtung

-
® © ©

Qa Qs Qc Qo
Eo—hD —o—{1D [o—1D [°—iD [FF°o—oQ

> C1 > C1l >C1 > C1

C
Bild 9.42 Schieberegister mit 4 bit fiir serielle Ein- und Ausgabe
Als Beispiel soll nun noch das Bitmuster 0101 in das Schieberegister nach Bild 9.42 eingegeben
werden. Hierzu werden 4 Takte benétigt. Vor dem 1. Takt muss der Inhalt des 1. bit am

Eingang E anliegen (1-Pegel ). Vor dem 2. Takt muss der Inhalt des 2. bit am Eingang E anliegen.
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Das ist in diesem Fall ein 0- Pegel. Vor dem 3. Takt muss der Inhalt des 3. bit am Eingang liegen
(1- Pegel). Vor dem 4. Takt muss der Inhalt des 4. bit am Eingang E anliegen (0- Pegel). Nach
dem 4. Takt ist das Bitmuster 0101 in das Register eingeschrieben.

Takt Zustande nach Takt Nr. n
Nr. n E Qa Qs Qc | Qpb=0Q
1 0 0 0 0
1 1 1 0 0 0
2 0 0 1 0 0
3 0 0 0 1 0
4 0 0 0 0 1
5 0 0 0 0 0

Bild 9.43 Funktionstabelle des 4 bit Schieberegisters

-
I~
.
— -
e

|

QA

Qc

Qo

Bild 9.44 Zeitdiagramm fur das Schieberegister nach Bild 9.42

Das Zeitablaufdiagramm 9.45 gibt diesen Vorgang wider. Wenn jetzt die Taktsignale gesperrt
werden, kann die Information beliebig lange im Schieberegister gespeichert werden. Um die
Information aus dem Schieberegister Ausgang Q auszulesen, werden weitere 4 Takte benétigt.
Das 1. bit liegt ja bereits am Ausgang Q . Das 2. bit nach ist dem 5. Takt verfugbar. Das 3. bit
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liegt nach dem 6. Takt und das 4. bit nach dem 7. Takt am Ausgang Q. Nach dem 8. Takt ist das
Schieberegister leer. Bild 9.46 zeigt das Schaltzeichen des beschriebenen 4 bit Schieberegisters,
das mit D-Flip-Flop aufgebaut ist und mit serieller Ein- und Ausgabe arbeitet.

INininiiiinin=
IIII|£E|§§

Bild 9.45 Zeitdiagramm fiir das Schieberegister nach Bild 9.42 mit der Bitfolge 010 1

SRG4
E 1D
C = C1

] [

L 0

Bild 9.46 Schaltsymbol fir ein Schieberegister mit 4 bit fur serielle Ein- und Ausgabe

9.3.2  Schieberegister mit Parallelausgabe

Schieberegister haben immer die Mdoglichkeit der seriellen Dateneingabe und der seriellen
Datenausgabe. Ohne diese Mdglichkeit konnte eine Schaltung nicht als Schieberegister bezeichnet
werden. Innerhalb des Registers stehen die Daten an den Ausgangen der einzelnen Flip-Flops
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parallel zur Verflgung. Bei einem Schieberegister mit Parallelausgabe werden zuséatzlich diese
innerhalb des Registers vorliegenden gespeicherten Daten auch parallel ausgeben. Das
Schieberegister nach Bild 9.47 hat die Mdglichkeit der Parallelausgabe. Die Q-Ausgange der Flip-
Flops werden zusatzlich an Anschlusspunkte gefihrt. Dort sind dann alle 4 bit parallel verfligbar.
Das Schieberegister nach Bild 9.47 wurde aus taktflankengesteuerten RS-Flip-Flops aufgebaut.
Ein Zurucksetzen kann bei diesen Flip-Flops bekanntlich nur erfolgen, wenn am R-Eingang eine
logische 1 und am S-Eingang eine logische O anliegt und die schaltende Taktflanke ankommt.
Eine logische 0 am R-Eingang l6st kein Kippen aus. Damit kein unerlaubter Eingangszustand
R =S =1 auftreten kann, wird das Eingangssignal direkt an den S-Eingang und (ber einen
Inverter an den R-Eingang des 1. Flip-Flops gefiihrt. Die nachfolgenden Flip-Flops werden dann

von den Q(=S)- und Q(=R)- Ausgangen des jeweils vorausgehenden Flip-Flops angesteuert.

Liegt am Eingang E ein 0-Pegel an, so liegt am Eingang R des 1. Flip-Flop ein 1-Pegel an, und
das Flip-Flop wird mit der néchsten fallenden Flanke des Taktsignals zuriickgesetzt. .

Die im Schieberegister gespeicherte Information kann taktunabhéngig an den Ausgéngen Qa, Qs,
Qc und Qp abgenommen werden. Wahrend dieser Parallelausgabe darf das Schieberegister keine
weiteren Schiebetakte erhalten. Sonst wirde die parallel ausgegebene Information verfalscht. Es
darf also nicht gleichzeitig eine serielle und eine parallele Datenausgabe erfolgen. Ebenfalls darf
nicht gleichzeitig eine serielle Dateneingabe und eine parallele Datenausgabe stattfinden.

Qa Qs Qc Qo
o
A B C D
1S 1S —e—{1S Q
>c1 | 9>Cl | ~o>ci
—1R  p—{IR PR
Qa Qs Qc

Bild 9.47 Schieberegister mit seriellem und parallelem Ausgang

9.3.3  Schieberegister mit Parallelausgabe und Paralleleingabe

Fur viele Anwendungsfélle ist es glnstig, neben der seriellen Dateneingabe die Mdglichkeit zu
haben, dem Schieberegister Daten parallel einzugeben. Diese Paralleleingabe kann taktabhangig
oder taktunabhéngig erfolgen. Das Schieberegister nach Bild 9.48 bietet neben der Mdéglichkeit
der Parallelausgabe auch die Moéglichkeit der Paralleleingabe. Parallelausgabe und Paralleleingabe
sind taktunabhangig. Das Schieberegister ist mit JK-Flip-Flops aufgebaut, die taktunabhéngige
Stell- und Ruckstelleingdnge haben. Die Dateneingange flr die Paralleleingabe sind A, B, C und
D. Die Paralleleingabe und serielle Ein- und Ausgabe sind gegeneinander verriegelt. Liegt am
Umschalteingang ein 0-Pegel, so ist der Takt freigegeben. Das Schieberegister kann seriell
arbeiten. Bei U = 1 ist eine Paralleleingabe mdglich. Das Taktsignal ist gesperrt.

Ein Schieberegister mit taktabhéngiger Paralleleingabe wird in Bild 9.49 gezeigt. Die Eingénge J
und K eines jeden Flip-Flops sind umschaltbar. Bei U = 0 werden die Flip-Flop-Eingéange seriell
mit Signalen versorgt. Bei U =1 erhalten die Flip-Flop-Eingédnge ihre Signale von den
Dateneingéangen flr die Paralleleingabe (A, B, C, D). Das Setzen oder Riicksetzen der Flip-Flops
erfolgt mit dem Takt. Im vorliegenden Fall erfolgt das Riicksetzen also mit der abfallenden
Taktflanke.
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Typische Anwendungen solcher Schieberegister sind serielle Schnittstellen in
Ausgangsregister fir synchrone DRAM-Speicher.

212
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Bild 9.48 Schieberegister mit Parallelausgabe und Paralleleingabe
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Bild 9.49 Schieberegister mit taktabhangiger Paralleleingabe
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9.3.4 Ringregister

Ein Ringregister ist ein Schieberegister, dessen Ausgang mit dem Eingang verbunden ist. Bei
einem Ringregister kénnen die Informationen im Ring geschoben werden. Sie laufen also im
Kreis herum. Deshalb wird auch ein solches Register haufig als Umlaufregister bezeichnet. Der
prinzipielle Aufbau eines Ringregisters ist in Bild 9.50 gezeigt. Die Informationen kénnen dabei
seriell oder parallel in ein Ringregister eingegeben werden. Sie kdnnen ebenfalls seriell oder
parallel ausgegeben werden. Bild 9.51 zeigt ein Ringregister mit serieller Dateneingabe und
wahlweise serieller oder paralleler Datenausgabe. Bei U =1 ist das Register als Ringregister
geschaltet. Die Ausgangssignale werden vom Eingang aufgenommen. Bei U=0 ist eine
Dateneingabe ber den seriellen Eingang E mdglich. Eine serielle Datenausgabe ist tber den
Ausgang Q moglich, wenn K = 1 ist. Uber R kann das Register taktunabhangig mit einem 0-Pegel
zurlickgesetzt werden, wobei die darin enthaltene Information geléscht wird.

&
i 1] 1] 1] 1] 1] 1] Q
1 =C1 =C1 =C1 =Cl1 =Cl1 —Cl1
1K 1K 1K 1K 1K P 1K p—

CcCO

Bild 9.50 Prinzipieller Aufbau eines Ringregisters

-
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Bild 9.51 Aufbau eines Ringregisters mit wahlbarer Funktion
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10. Decoder (Codewandler, Dekodierer), Multiplexer
Lernziele:

e Kennenlernen und Verstehen des Aufbaus und der Wirkungsweise von Multiplexer- und
Codewandlerschaltungen

Decoder sind integrierte Bausteine, die Ublicherweise bindre Codes in eine andere Form
umwandeln. Diese Form kann ein weiterer bindrer Code oder aber ein ganz spezieller, auf eine
bestimmte Anwendung zugeschnittener Code sein.

10.1 n bit binar zu 1-aus-n Decoder

1-aus-n Decoder sind Bausteine, die aus einer bindren Eingangsinformation mit n Stellen eine
einzelne Ausgangsinformation aus 2" moglichen Werten aktivieren.

Zur Verdeutlichung der Aufgabe ist es glinstig, zuerst eine Wahrheitstabelle zu erstellen, wie sie
in Bild 10.1a fir einen 1-aus-4 Decoder gezeigt wird. Abhangig von der binaren Information an
den Eingéngen Ao (= 2°) und A; (= 2%) wird immer nur ein einzelner Ausgang aktiv (1). Alle
anderen Ausgénge bleiben inaktiv (0). Eine einfache Schaltung zur Realisierung des Decoders ist
in Bild 10.1b dargestellt. Wird anstelle des logischen 1-Pegels ein logischer 0-Pegel als aktives
Signal bendtigt, missen die AND-Gatter einfach durch NAND-Gatter ersetzt werden.

A1 Ao N Yo Y1 YZ Y3
0 0 0 1 0 0 0
0 1 1 0 1 0 0
1 0 2 0 0 1 0
1 1 3 0 0 0 1
a)
Ago 1p
1
Ao & Yo
& 4 Y,
®
& 4 Y
®
& 4 Ys
b)

Bild 10.1 Wahrheitstabelle und Schaltungsaufbau eines 1-aus-4 Decoders.
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10.2 BCD zu 7-Segment Decoder

Einen BCD zu 7-Segment Decoder haben wir bereits bei den Frequenzteilern als Funktionsblock
eingesetzt. Damit soll die bindre Ausgangsinformation eines BCD-Zahlers (eine Dezimalstelle) in
eine Form zur Darstellung der Ziffer mit einer 7-Segment-Anzeige umgeformt werden. In Bild
10.2a ist eine solches Anzeigeelement mit den 7-Segmenten und deren Bezeichnung und daneben
als Beispiel die Darstellung der Ziffer 5 gezeigt. Die Wahrheitstabelle (Bild 10.2b) zeigt, welche
Segmente zur Darstellung der einzelnen Ziffern eingeschaltet werden miissen.

[<})

a

=
Io\

a)
Qo |Qc |Qs |Qa |Zifferla |b |c |d |e |f g
0O |0 |0 o o 1 1 1 |1 1 |1 o
0 0 0 1 1 0 1 1 0 0 0 0
0 0 1 0 2 1 1 0 1 1 0 1
0 0 1 1 3 1 1 1 1 0 0 1
O |1 |0 |0 |4 o |1 |1 o |0 |1 |1
0 1 0 1 5 1 0 1 1 0 1 1
0 1 1 0 6 1 0 1 1 1 1 1
0 1 1 1 7 1 1 1 0 0 0 0
1 0 0 0 8 1 1 1 1 1 1 1
1 0 0 1 9 1 1 1 1 0 1 1
b)
Einang D Eingng C Eingng B Eingng A
Segment Segrentt Segmente Segmentd Seanenic Segment Segrenta
c)

Bild 10.1 BCD zu 7-Segment Decoder.
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10.3 Prioritatsdecoder

Ein Prioritatsdecoder dient dazu, eine 1-aus-n Information in eine binére Ziffer umzuwandeln, d.h.
er fuhrt die umgekehrte Aufgabe wie nach Bild 10.1 durch.

An seinen Ausgéngen tritt eine Dualzahl auf, die der hdchstwertigen Stelle der Eingangsziffer
entspricht. Liegen gleichzeitig noch logische H-Pegel an niederwertigeren Stellen an, so werden
diese ignoriert. Ein moglicher schaltungstechnischer Aufbau in CMOS-Technik ist in Bild 10.3
angegeben.

Uop Ubp Uop

X7 ©

ol

S
=
R

e e
Te e

Xa O

"
%

N

X3 O

Eemelnalbdine
?

1

-
R B

Xo O

.
2

X1 O

Qc Qs Qa

Bild 10.3 Prioritdtsdecoder in CMOS-Technik
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X7 XG X5 X4 X3 Xz Xl N QC QB QA
0 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 1 1 0 0 1
0 0 0 0 0 1 X 2 0 1 0
0 0 0 0 1 X X 3 0 1 1
0 0 0 1 X X X 4 1 0 0
0 0 1 X X X X 5 1 0 1
0 1 X X X X X 6 1 1 0
1 X X X X X X 7 1 1 1

Bild 10.4 Wabhrheitstabelle fir einen Prioritatsdecoder

Auch hier ist es von Vorteil, die Wahrheitstabelle der Schaltung (Bild 10.4) zu erstellen. Man
erkennt, dass fir den Ausgangszustand 0 0 0 an keinem der Eingénge X; bis X7 eine logische 1
anliegen darf. Erkennbar ist auch, dass immer die hdochstwertige Ziffer fir den binéren
Ausgangscode sorgt, egal welche logische Information an den niederwertigeren Eingangen
anliegt. Daher auch die Bezeichnung "Prioritatsdecoder".

10.4 Multiplexer, Demultiplexer

Multiplexer und Demultiplexer sind integrierte Schaltungen, deren Funktion der eines
mechanischen Drehschalters entspricht. Abhangig von der Stellung des Schalters wird einer von
mehreren Eingéngen auf einen Ausgang geschaltet. Ein Demultiplexer arbeitet gerade in
umgekehrter Richtung.

Man unterscheidet zwei Arten von Multiplexern:

- rein digitale Multiplexer ( Bild 10.6) und
- sogenannte Analog-Multiplexer / Demultiplexer (Bild 10.7)

Zunichst soll aber auch hier eine Wahrheitstabelle (Bild 10.5) erstellt werden. Uber die
Adresseingédnge Ao und A; soll geschaltet werden, dass der logische Pegel (0 oder 1), der an
einem von vier Dateneingangen Dg bis D3 anliegt, am Ausgang Y bereitstehen soll.

Ein rein digitaler 4-zu-1 Multiplexer kann aus einem 1-aus-4 Decoder nach Bild 10.1 und
Hinzufiigen weiterer Eingange fur die Signale Dy bis D3 aufgebaut werden.

Do | D1 | Do | D3 | Y

X | Do
X [01] X X | Dy
X X [01] X | Dy

= lo|lo| P>
=S
NEIR P
o
H
X
X

Bild 10.5 Wahrheitstabelle eines Multiplexers mit vier Eingédngen
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Ao 1

Ao 1
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[DEYe

Bild 10.6 Schaltung eines digitalen Multiplexers

Eine Verknlpfung der vier Ausgange des Decoders Uber ein OR-Gatter zu einem einzelnen
Ausgang erzeugt dann die gewiinschte Funktion. Die Eingdnge Ao und A; stellen eine Adresse
dar, durch die einer der vier Eingédnge Dy bis D3 ausgewéhlt wird. Am Ausgang Y ist dann die
Information des ausgewahlten Eingangs nach folgender Boolescher Gleichung abzulesen:

Y=A,-A,-D,+A,-A,-D,+A,-A,-D,+A,-A,-D,

Mit einem Demultiplexer wird eine Eingangsinformation D entsprechend der bindren Adresse an
den Adresseingangen Ao und A; an einen der Ausgange Y1 bis Y3 geleitet. Die entsprechende

Schaltung flr einen rein digitalen Demultiplexer ist in Bild 10.7 dargestellt. Die Basis ist auch
hier wieder ein 1-aus-4-Dekoder.

Ao 1
Ao 1
&
oYy
&
oY,
D O-¢ 2
oY,
&
oY,

Bild 10.7 Schaltung eines digitalen Demultiplexers
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Das Prinzip einer Analog-Multiplexer- / Demultiplexer - Schaltung ist in Bild 10.8a gezeigt. Die
Ausgénge eines 1-aus-4-Dekoders nach Bild 10.1 steuern vier Schalter an, die auf der linken Seite
zu einem gemeinsamen Punkt verbunden sind. Die Bezeichnung "analog" bezieht sich hierbei auf
die Eigenschaft der Schalter, mit denen man (beliebige) analoge Spannungspegel tbertragen kann.
Als Multiplexer wird die Schaltung mit Dy bis D3 als Eingange und Y als Ausgang betrieben.
Wird jedoch Y zum Eingang D und die Eingédnge Dy bis D3 als Ausgange Y, bis Y3 verwendet
spricht man von einem Demultiplexer.

In der schaltungstechnischen Realisierung in integrierten Schaltungen werden die eingezeichneten
mechanischen Schalter durch Transfer-Gatter nach Bild 10.8b ersetzt.

Ao ) co—
Ago———
1 - aus - 4 Dekoder 1
Ajo—— Ao &
‘J—'—O Yo (Do) —1 &
e oY, (D)
(Y) Do—e |
o e 0Yy (Dy) g
o3 (D3)
&_
E=F—o Yo o)
- _ Iligl oY1 (D1)
=5 oY, (D2)
'gg, oY; (D3)
a) b)

Bild 10.7 Analog-Multiplexer / Demultiplexer mit Transfer-Gattern.
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11. Digital-Analog- und Analog-Digital-Wandler

Zwischen der analogen und digitalen Welt werden Schnittstellen zur Wandlung der Signale in die
entsprechende analoge bzw. digitale Form bendtigt. Diese Datenwandler sind sogenannte Analog-
Digital (ADC - Analog-to-Digital Converter) bzw. Digital-Analog Wandler (DAC - Digital-to-
Analog Converter). Aus der Alltagserfahrung sind digitale gespeicherte Signale z. B. auf Compact
Discs (CD), im PC als MP3-Daten gut bekannt. Durch DAC*s werden diese digitalen Daten in
analoge GroRen wie z. B. Spannungen oder Strome umgesetzt. Besondere Bedeutung haben die
Datenwandler durch den Einsatz von Computern in der Verfahrenstechnik zur Uberwachung,
Erfassung und Regelung von Prozessen im Industrie- und Heimbereich erlangt.

Ein universelles Steuer- und Regelsystem besteht aus den Komponenten: Sensor mit
Signalwandler, ADC, Computer, DAC und Stellglied. Die ADC und DAC erfassen bzw. erzeugen
in der Regel Spannungen, die durch entsprechende Signalwandler an die entsprechende analoge
Messgrolie angepasst werden mussen.

Sowohl DAC als auch ADC lassen sich grundsatzlich in drei Verfahren unterscheiden:

1. Parallelverfahren

2. Wageverfahren,

3. Zahlverfahren.

Parallelverfahren sind sehr genau, schnell und aufwendig, wéhrend Zahlverfahren langsam und
kostenguinstig sind. Die Wéageverfahren werden fir Wandler mit mittlerer Auflésung (8 - 16 Bit)
und Schnelligkeit (0.5 — 10 us) eingesetzt.

11.1 Digital-Analog-Wandler

Lernziele:

e Kennenlernen der grundsatzlichen Schaltungen zur Digital-Analog Wandlung
e Verstehen der unterschiedlichen Verfahren der Digital-Analog Wandlung
e Kennenlernen der typischen Fehlern bei Digital-Analog Wandlern

11.1.1 Grundlagen der Digital-Analog Wandlung

Digitale Werte lassen sich einfach durch Zuordnung von diskreten Werten in Form einer Tabelle
darstellen. Als Beispiel betrachten wir Tabelle 11.1. Sie enthalt fir 2* = 16 (4 Bit) diskrete Werte
z die zugehorigen Werte der Funktion f(z) = 1+sin(2nz/15). In der Tabelle sind neben der
dezimalen Darstellung der Werte z auch ihre bindre Darstellung gezeigt. Ordnen wir nun den
Werten z und f(z) bestimmte Segmente der X- und y-Achse einer Grafik zu, entsteht eine Folge
von diskreten Werten (Bild 11.1), die man zu einer Kurve, d.h. einer analoge Information
verbinden kann. Damit haben wir eine Digital-Analog Wandlung durchgefiihrt. Das entstandene
Analogsignal ist ein diskret abgestuftes Signal, das sich aus der Anzahl der digitalen Abstufungen,
also der Bitzahl ergibt.

Damit lassen sich die wichtigsten KenngroRen fir DAC einfuhren. Diese KenngréRen werden
auch fur die Analog-Digital Wandler benutzt, wobei sich die Abstufungen auf die entsprechende
Wandlung der analogen Eingangswerte in digitale Werte beziehen.

Die Anzahl der Abstufungen in Bit spezifiziert die Auflésung eines DAC. Somit hat ein DAC mit
einer Auflésung von 4 Bit entsprechend 2* = 16 Abstufungen oder ein DAC mit 10 Bit Aufldsung
hat 2'° = 1024 Abstufungen. Die feinste analoge Abstufung, die dem LSB (Least Significant Bit —
niederwertigstes Bit) entspricht, charakterisiert den Quantisierungsfehler (+ 0.5 LSB) eines DAC.
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Die Wandlungsgeschwindigkeit gibt die Zahl der digital-analog Wandlungen pro Sekunde an und
liegt je nach Wandlungsverfahren zwischen einigen Wandlungen / Sekunde und einigen 10 bis
10° Wandlungen / Sekunde. Haufig wird auch die Wandlungszeit angegeben.

Im Folgenden wollen wir uns hier auf das Waégeverfahren konzentrieren, da sowohl das
Parallelverfahren wie auch das Zahlverfahren im aufgrund der erheblichen Nachteile heute
praktisch keine Bedeutung mehr beim Einsatz von DACs haben.

Binarzahl z f(2)
0000 0 1
0001 1 1.40673
0010 2 1.74313
0011 3 1.95105
0100 4 1.99453
0101 5 1.86606
0110 6 1.58785
0111 7 1.208
1000 8 0.79218
1001 9 0.4123
1010 10 0.13404
1011 11 0.00549
1100 12 0.0489
1101 13 0.25675
1110 14 0.59311
1111 15 0.99981

Tabelle 11.1 Digitale Darstellung der diskreten Werte z und der zugeordneten Werte der
Funktion f(z) = 1+sin(2nz/15).

T T T T T T T T T
2.0 oo -
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15 oo u
8 ’ --g
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% 10w | -
3 .
& Pl .
05 + &+ -
N : . L
]
n
0.0 | n U _
H 1 H | 1 | 1 | 1 | 1 | 1 | 1 |
0 2 4 6 8 10 12 14 16

Digitale GrolRe

Bild 11.1 Zuordnung der digitalen GroRe zu einer analogen GroRe entsprechend Tabelle 11.1.
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11.1.2 Digital-Analog Wandlung nach dem Wageverfahren

Beim Waégeverfahren wird jedem Bit ein gewichteter analoger Wert zugeordnet. Die Wichtung
erfolgt entsprechend dem verwendeten Bindrcode. Betrachten wir z. B. vier Bit dann kénnen wir
jeweils einem Bit n den binar gewichteten Wert (2"*) wie folgt zuordnen: 1 (1. Bit, d. h. LSB),
2 (2. Bit), 4 (3.Bit) und 8 (4.Bit, d. h. MSB - Most Significant Bit, hoéchstwertiges Bit).
Entsprechend dem Binarcode kénnen wir 2% = 16 abgestufte analoge Werte den Binarzahlen 0000
bis 1111 zuordnen. So entspricht der Binédrzahl 1001 ein analoger Wert von 9.

Bild 11.2 zeigt das prinzipielle Blockschaltbild eines DAC nach dem Wadgeverfahren. Jedem Bit
ist ein Schalter zugeordnet, der eine Referenzspannung auf ein Widerstandsnetzwerk schaltet. Die
Widerstande im Netzwerk sind entsprechend dem Code bewertet und somit werden Teilstrome
bzw. Teilspannungen erzeugt, die durch einen Verstarker summiert werden. D. h. einem digitalen
Code am Eingang des DAC wird eine proportionale analoge Ausgangsspannung zugeordnet.

Bild 11.3 zeigt den prinzipiellen Schaltplan eines DAC nach dem Wageverfahren. Fur einen 4-Bit
DAC sind die Widerstande entsprechend der Wertigkeit 2"'R der Anzahl Bit n (n=4) im
Binarcode wie folgt bemessen: 1. Bit =R (MSB), 2. Bit = 2R, 3. Bit = 4R, 4. Bit = 8R (LSB). Der
Widerstandswert R kann in weiten Grenzen frei gewéhlt werden und richtet sich nach der Grofie
von U und der Auslegung der Schaltung. In der Regel betragt er 1 kQ bis 10 kQ.

Im Folgenden sollen die Teilstrome, die durch die Schalter eingestellt werden kénnen berechnet
werden. Die Schalterfunktion soll durch die Variable b,.; beschrieben werden, wobei n dem
entsprechendem Bit zugeordnet ist. Es flielit ein Strom in den Summenpunkt des Verstarkers
(virtuelle Masse) bei b, = 1. Bei b, = 0 liegt der Widerstand an Masse.

J\Dﬂ

Speicherregister

Il

Analogschalter

Referenz-
quelle

11213 n
Teilstrome

Widerstands- 5 Uaus
bewertungsnetzwerk

Bild 11.2 Blockschaltbild eines Digital-Analog Wandlers nach dem Wégeverfahren

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 223

|u

Bild 11.3 Prinzipschaltung eines 4-Bit DAC nach dem Wégeverfahren mit bindr gewichtetem
Widerstandsteiler, Referenzspannungsquelle und Summationsverstérker.

o

Damit l&sst sich fur den 4-Bit DAC der Strom in den Summenpunkt des Verstarkers in Form
folgender Summe schreiben:

b,-U, b-U, b,-U 11.1

b, -U
I = + + +
8-R 4-R 2-R R

ref ref

Mit einer Vereinfachung der Formel und einer Erweiterung des Nenners mit 2" fiir das jeweilige
Bit ergibt sich folgender allgemeine Ausdruck fur den Strom:

U, ot 11.2
le=———-) 2",
S 2n71 X R ; 1
Damit ergibt sich eine Ausgangsspannung von
U Ausgang — —Reg - s 11.3

Die Ausgangsspannung des DAC ist somit proportional dem Bindrcode, der die Widerstande auf
die Referenzspannungsquelle schaltet. In dieser Diskussion wurden die Serienwiderstande der
Schalter und der Innenwiderstand der Referenzspannungsquelle vernachléssigt.

Ein Nachteil des diskutierten einfachen Widerstandteilers besteht darin, dass mit der Erhohung
der Auflésung um jedes weitere Bit der Widerstandswert des neuen Widerstandes doppelt so groR
sein muss wie der grofite Teilwiderstand. Somit ergeben sich sehr schnell groRe
Widerstandswerte. Ein weiterer Nachteil ist die von der bindren Eingangsinformation abhéngige
unterschiedliche Belastung der Referenzspannungsquelle.

Wageverfahren mit R-2R-Netzwerken
Diese Nachteile lassen sich durch den Aufbau von sogenannten R-2R-Teilerketten umgehen, die
heute in allen integrierten DAC's eingesetzt werden. Die R-2R-Teilerketten lassen sich einfach zu

Netzwerken mit grofRer Genauigkeit (16 Bit) zusammenfligen und sind wesentlich preiswerter, da
ihre Kalibrierung mit Laserabgleich wesentlich einfacher ist.
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D7 D6 D5 D4

S D N S S

Uret

Bild 11.4 8-bit DAC mit R-2R-Netzwerk

Eine entsprechende Schaltung eines 8-bit DACs ist in Bild 11.4 dargestellt. Durch den
Ruckkopplungswiderstand Reg (Feed Back) liegen beide Eingénge des Operationsverstérkers, der
als invertierender Verstarker betrieben wird, auf Massepotential. Damit ist die Belastung der
Referenzspannungsquelle unabhdngig von der Schalterstellung, d.h. vom Wert des binaren
Eingangssignals. Die Strdme addieren sich damit linear am Eingang des Operationsverstérkers.
Die einzelnen Strompfade sind durch ein R-2R Leiternetzwerk binédr gewichtet. Die in Bild 11.4
gezeigten Schalterstellungen entsprechen der bindren Zahl "10101101"2£173 dezimal. Die
Ausgangsspannung Up ist bei einer positiven Referenzspannung negativ:

Reg 11.4

ref °
28

U,=-U [l-D,+2-D,+4-D,+8-D,+16-D, +32-D, + 64-D, +128- D, |

Sie ist unabhangig vom Absolutwert R, wenn auch der Rickkopplungswiderstand Rgg = R ist.

Die Werte von Dy bis D sind entsprechend der binéaren Information entweder 1 oder 0.
Damit ergibt sich fur die gezeichnete Schalterstellung in Bild 11.4:

11.
U,=-U, -%[1-1+2-O+4-1+8-1+16-O+32-1+ 64-0+128-1]=-U % >

Dieses Wégeverfahren lasst sich besonders gut in der CMOS-Technik verwirklichen, da nur
kleine Strome notwendig sind und Transfer-Gatter als schnelle Schalter mit einem hohen Ein/Aus
- Widerstandsverhaltnis zur Verfligung stehen.

11.1.3 Genauigkeit von Digital-Analog-Wandlern

Man unterscheidet bei Digital-Analog-Wandlern grundsatzlich zwischen statischen und
dynamischen Fehlern.

Statische Fehler sind zum einen Nullpunktfehler, die durch Leckstrome der Transistoren und

Offsetfehler des Op-Verstarkers begrindet sind, und zum andern Fehler beim Vollausschlag des
Wandlers. Diese Fehler entstehen in erster Linie durch die endlichen Restwiderstande der
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Transistoren im eingeschalteten Zustand. Einen zusétzlichen Einfluss hat dann noch die
Genauigkeit des Riickkopplungswiderstandes, der ja die Verstarkung bestimmt.

Diese Fehler lassen sich durch einen Abgleich der beiden Arbeitspunkte ber Offseteinstellung
und Korrektur der Verstarkung weitgehend beseitigen.

Nicht abgleichbar sind dagegen Fehler in der Linearitdt der analogen Ausgangsgrofie. Diese
konnen durch schlecht abgeglichene Widerstdnde R entstehen. Der Fehler in den einzelnen
Zweigen sollte insgesamt nicht groRer sein, als der Strom durch den Zweig des niederwertigsten
bits des Wandlers, ndmlich +1/2 LSB.

Dynamische Fehler bei DACs sind kurze Stérimpulse (sogenannte Glitches) am analogen
Ausgang. Die Ursache dieser Impulse liegt am nicht gleichzeitigen Umschalten der Schalter.
Maogliche Grinde hierfur sind:

- nicht gleichzeitig eintreffende Eingangssignale an den digitalen Eingangen,
- Unterschiede in den Umschaltzeiten der Transistoren zwischen Ein- und Ausschalten.

Die Beseitigung dieser Storimpulse ist nicht einfach und wird bei langsameren D/A-Wandlern
bereits auf den Chips so weit wie mdglich vorgenommen. Der erste Einfluss fir die Stérungen
kann durch den Einsatz von zusétzlichen Eingangsregistern auf den DAC erheblich reduziert
werden, wahrend die unterschiedlichen Umschaltzeiten der Transistoren praktisch nicht
umgangen werden kdnnen.

Aus Bild 11.5 erkennt man, dass Glitches durch die Betdtigung von mehr als einem Schalter zur
Einstellung der ndchst hoheren bindren Zahl auftreten und mit der Anzahl der Stellen der
Binarzahl zunehmen. In vielen Datenbléttern ist die maximale Energie der Glitches angegeben.

Usg 13

1000

Z; 1 0111
c 0110

p 0101

3

0100

0011

0010

17 [ ooo1

0000 7—=—
Bild 11.5 Darstellung der "Glitches™ am Ausgang eines DACSs.
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11.2  Analog-Digital Wandlung

Lernziele:

e Kennenlernen der Funktion von Schaltungen zur Analog - Digital Wandlung
e Verstehen der unterschiedlichen Verfahren der Analog - Digital Wandlung
e Kennenlernen der Genauigkeit und der typischen Fehler bei Analog-Digital Wandlern

11.2.1 Grundlagen der Analog-Digital Wandlung

Wie bereits besprochen, sollen die verschiedensten sich in der Zeit &ndernden Analogsignale
bereits durch Sensoren und entsprechende Wandler in ein zeitlich verdnderliches analoges
Spannungssignal umgewandelt worden sein. Hier soll nur die Wandlung der entsprechenden
analogen Spannungssignale in digitale Werte besprochen werden. Da sich die analogen
Spannungssignale sowohl in der Zeit als auch in ihrer Amplitude &ndern, mussen sie sowohl in
der Zeit als auch als auch in der Amplitude diskretisiert werden. Der prinzipielle Prozess der
zeitlichen Diskretisierung ist in Bild 11.6 dargestellt. Das Spannungssignal wird zu den Zeiten ty,
to, ....., t, abgetastet. Dieser Vorgang wird als ,Abtasten* bzw. ,Sampling* bezeichnet. Nachdem
die Spannungssegmente (auch als ,samples® bezeichnet) zu den entsprechenden Zeitpunkten
erzeugt wurden, erfolgt die Umsetzung der Amplitudenwerte in die Digitalwerte. Die
entscheidende Frage ist nun, wie grof} die Abtastfrequenz mindestens sein muss, damit das
ursprungliche analoge Signal wieder rekonstruiert werden kann.

Abtast-Theorem (Nyquist-Theorem)

Zur Veranschaulichung sind in Bild 11.7 zwei Sinussignale mit den Frequenzen von 1 kHz
(Kurve a) und 2.5 kHz (Kurve c) dargestellt, die alle 0.67 ms (also mit einer Frequenz von
1.5 kHz) abgetastet werden. Die jeweiligen zugehdrigen analogen Spannungswerte sind in Kurve
b als Punkte eingezeichnet und mit Geraden verbunden wurden. In Kurve b ist die zeitliche
Information (bzw. die Frequenzinformation) der beiden Ausgangssignale verlorengegangen. Ein
weiteres Beispiel ist in Bild 6 dargestellt. Das Ausgangssignal mit einer Frequenz von 1 kHz wird
mit verschiedenen Frequenzen abgetastet. Bei einer Abtastfrequenz von 10 kHz lasst sich das
Signal gut rekonstruieren, wahrend mit abnehmender Abtastfrequenz die Ergebnisse immer
schlechter werden.
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Bild 11.6 Darstellung der zeitlichen Abtastung (Diskretisierung) eines analogen Signals.
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Bild 11.7 Abtastung zweier Signale (1 kHz: Kurve a und 2.5 kHz: Kurve ¢) mit einer
Abtastfrequenz von 1.5 kHz. Kurve b zeigt das rekonstruierte Signal, das aus den abgetasteten
Spannungswerten zusammengesetzt wurde
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Bild 11.8 Zeitliche Abtastung eines 1 kHz-Signals mit verschiedenen Abtastfrequenzen

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 228

Bei einer Abtastfrequenz von 625 Hz ergibt sich bei der Rekonstruktion ein vollig falscher
zeitlicher Signalverlauf. Die minimal erforderliche Abtastfrequenz wurde 1929 von Nyquist
berechnet und wird in folgendem Theorem definiert:

Der zeitliche Verlauf eines Signals mit den Frequenzkomponenten fn.x kann durch
Abtastung mit einer Frequenz von mindestens 2-fax eindeutig wiedergegeben werden.

Fur das Beispiel in Bild 11.8 muss also die Abtastfrequenz mindestens 2 kHz betragen. Die
Auswahl der richtigen Abtastfrequenz und der zugehdrigen Filter im Signalzweig bestimmt
wesentlich die zeitliche Diskretisierung der Spannungssignale und muss deshalb mit groRRer
Sorgfalt erfolgen.

Da die Umwandlung des analogen Eingangssignals in ein digitales Ausgangssignal eine mehr
oder minder lange Zeit bendtigt, ist es fur die Genauigkeit der Wandlung erforderlich, das zeitlich
veranderliche Eingangssignal zu einem bestimmten Zeitpunkt abzutasten, und den analogen Wert
fir die Dauer der Wandlung konstant zu halten. hierzu werden sogenannte Abtast- und Halte-
Schaltungen nach Bild 11.9 eingesetzt. Die Schaltung besteht aus zwei hintereinander
geschalteten Operationsverstarkern. Im Modus "Folgen” ist der Schalter geschlossen und der
Kondensator zwischen den beiden Operationsverstarkern wird auf den Wert des Eingangssignals
aufgeladen. Wéhrend des Haltevorgangs ist der Ausgang des ersten Operationsverstarkers vom
Eingang des zweiten abgetrennt. Um nun die Eingangsspannung des zweiten Verstarkers flr die
A/D - Wandlung konstant zu halten, sollte der Kondensator sich moglichst wenig entladen. Daher
muss sowohl der Eingangsstrom des verwendeten Operationsverstarkers wie auch der Leckstrom
des Kondensators besonders klein gehalten werden. Der Spannungsverlust AU wahrend der
Wandelzeit muss kleiner als 1/2 U| gg sein, damit kein Fehler bei der Wandlung auftritt. Bei

einem 12 bit Wandler entspricht dies AU < 0,5 - Ugax / 4095

S = offen: "Halten"
O

S = geschlossen: "Folgen”

Bild 11.9 Aufbau einer Abtast-Halte-Schaltung

11.2.2 Parallel-Wandler (Flash)

Das Parallelverfahren ist das schnellste, zugleich aber auch das schaltungstechnisch aufwendigste.
Hierbei werden alle n bits der digitalen Ausgangsinformation gleichzeitig erzeugt. Man
bezeichnet diese Art von A/D — Wandler deshalb auch als " Flash " - Wandler.

Um dies zu erreichen, benétigt man auf der analogen Eingangsseite einen Spannungsteiler mit
2" - 1 exakt gleichen Stufen und ebenso viele Komparatoren. In Bild 11.10 ist ein 3 bit Parallel -
A/D - Wandler dargestellt.
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Bild 11.10 Blockschaltbild eines 3 bit Analog-Digital-Wandlers nach dem Parallelverfahren

Die Abgriffe an den Punkten 1 bis 7 des Spannungsteilers bilden die Spannungsreferenzen fir die
sieben Komparatoren. Die niedrigste Referenzspannung entspricht der Halfte der
Quantisierungsstufe der niederwertigsten bits, nédmlich 1/2 U.sg. Die néchst groRere
Referenzspannung ist um 1.U.sg hoher usw.. Abhangig von der GroRe des analogen
Eingangssignals schalten alle Komparatoren, deren Referenzspannung kleiner oder gleich der
Eingangsspannung ist, ein. Die Ausgangsinformation aller Komparatoren wird dann zu einem
genau vorgegebenen Zeitpunkt in einem digitalen Register zwischengespeichert und durch einen
Prioritatsdecoder (wie z.B. Bild 10.3) in die gewunschte bindre Form gebracht.

Da sich bei diesem Verfahren die Anzahl der bendtigten Komparatoren mit jedem zusatzlichen bit
der Auflésung verdoppelt (fur 8 bit 28-1=255 Komparatoren und fur 9 bit 29-1=511
Komparatoren), wird der schaltungstechnische Aufwand sehr schnell auRerordentlich groR.

Mit dem Parallelverfahren werden mit Standardtechnologien wie heute Abtastfrequenzen von
fa =3 GHz, d.h. Wandlungsraten von 3000 MSPS ( MegaSamples Per Second ) bei Wandlern mit

einer Auflosung von 8 erreicht. Die Wandlungszeit (Conversion time) fur fa =3 GHz ist
alsotp =0,33ns. Fir sehr schnelle Oszilloskope werden fir die Eingangssignale

Abtastfrequenzen von bis zu 10 GHz angegeben. Uber die eingesetzten DACs erhalt man aber
vorerst keine tiefer gehende Information vom Hersteller.
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11.2.3 Analog-Digital Wandlung mit sukzessiver Approximation

Hier soll die Analog-Digital Wandlung (ADC) nach dem Waégeverfahren besprochen werden. Das
Wageverfahren l&sst sich leicht am Beispiel einer Balkenwaage veranschaulichen. Die unbekannte
Grole (entspricht der analogen Eingangsspannung) wird auf die Waage aufgelegt und durch
genau bemessene Gewichte wird versucht, die Waage ins Gleichgewicht zu bringen.

Betrachten wir ein Beispiel eines ADC mit der Ausgangsspannung Umax und einer Wichtung mit 6
diskreten Werten entsprechend dem Bindrcode. Damit ist der geringste Wert (LSB) auf
1/2° = 1/64 festgelegt. Die unbekannte Eingangsspannung soll im Beispiel einem Wert von 43 (fiir
Umax = 64) haben. Tabelle 11.2 zeigt die einzelnen Schritte des Wégeverfahrens. Den Verlauf der
VergleichsgroRe (z. B. der Vergleichsspannung) im Verlauf des Verfahrens zeigt Bild 11.12. Im
ersten Schritt wird das hdchstwertige Bit also die Hélfte des Maximalwertes Umax angelegt und
verglichen. Ist die Eingangsspannung Ug groRer, wird das bit gesetzt (d. h. bei der Waage bleibt
das Gewicht liegen). In jedem darauffolgenden Schritt wird der zuletzt benutzte Wert halbiert.
Wenn dabei die Summe der Vergleichswerte den Wert der EingangsgroélRe Uberschreitet, wird das
bit des letzten Teilwerts nicht gesetzt (d. h. bleibt nicht auf der Waage liegen). Das ist in Tabelle
11.2 bei bit 2 und bit 4 der Fall.

Bit Test Vergleich Setzen |Binarzahl
(fUr Upax = 64)
5 1 X>327? Ja 1?22722?7?
MSB || ) Y
4 1 1} X>32+167? Nein 10?2722
-t 'Umax
2 4
3 1 1) X>32+87? Ja 101?277
—+0+=-|-U, .
2 8
2 1 1 1 X>32+8+47? Nein 1010?°?
—+0+—+—|-U_,
2 8 16
1 >32+8+27? Ja 101017
—+0+1+O+3ij U, . X232+ 8
0 1 1 1 1 X>32+8+2+1? |Ja 101011
LSB —+0+—-+0+—+—|-U_
2 8 32 64

Tabelle 11.2 Bitweise Anndherung des Vergleichssignals fir einen 6-Bit ADC nach dem
Wageverfahren

Bild 11.12 zeigt die gleichmaRige Anndherung des Ausgangswertes an den Wert der
EingangsgroRe. Deshalb wird dieses Verfahren auch als Verfahren der sukzessiven
Approximation bezeichnet. Die Annaherung der gewichteten Vergleichswerte an den
Eingangswert kann nur mit einer Genauigkeit von +0.5 LSB erfolgen. Das entspricht dem
Quantisierungsfehler eines ADC. Die Auflésung eines ADC wird durch die Bitzahl der
Abstufungen ausgedriickt in 2" charakterisiert. Die erforderliche Gesamtzeit der Analog-Digital
Wandlung wird als Wandlungszeit bezeichnet. Ausgehend von diesem Beispiel lasst sich leicht
der prinzipielle Aufbau eines DAC nach dem Verfahren der sukzessiven Approximation ableiten.
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4 Bindre Darstellung
u [t Jo |1 Jo |1 |1 |
Uref=Umax-----------==mmmmmmmmmm oo
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2
/ﬂ.Schritt 2.Schritt  3.Schritt 4.Schritt 5.Schritt 6.Schritt
t—>

MSB

Bild 11.11 Zeitliche Abfolge der sukzessiven Annéherung der Vergleichsspannung (d. h. der
Ausgangsspannung des DAC) in einem 6-Bit ADC

Bild 11.12 zeigt die wesentlichen Komponenten. Der Komparator vergleicht die
Eingangsspannung mit der gewichteten Vergleichsspannung. Die Vergleichsspannung kommt
von einem Digital-Analog Wandler (DAC), der ebenfalls nach dem Wégeverfahren arbeitet. Ist
die Eingangsspannung groRer als die Vergleichsspannung so ist der Komparatorausgang logisch
»1“ und setzt das MSB auf 1. Der VVorgang des Setzens bzw. Loschens der Bits fur den DAC
wird im Sukzessiven Approximationsregister (SAR) durchgefiihrt. Das SAR besteht aus einem
Schieberegister, das vom Ausgangssignal des Komparators gesteuert wird.

Takt

Komparator

—* S&H Sukzessives
Approximationsregister
Digitalbus >

Digital-Analog
Wandler

U ref

Bild 11.12: Blockschaltbild eines Analog-Digital Wandlers nach dem Verfahren der sukzessiven
Approximation.
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Die digitalen Daten stehen am Ausgang des SAR als Binédrzahlen im parallelen Format bereit. Der
Taktgenerator stellt den Takt fur die Wandlung bereit. Die Referenzspannungsquelle versorgt das
Widerstandsnetzwerk des DAC. Da sich in der Regel die Eingangsspannung wahrend der
Umwandlungszeit andert, bendtigt man ein Abtast-Halte-Glied. Das S & H-Glied diskretisiert die
Eingangsspannung im Zeitbereich und halt die Spannung am Komparatoreingang fur die Dauer
der Wandlungszeit konstant.

11.2.4 Analog-Digital Wandlung mit Integrationsverfahren

Bei den Integrationsverfahren unterscheidet man grundsatzlich zwei Varianten, die digitale
Integration mit einem Zahler und die analoge Integration mit einem analogen Integrator. In dieser
Vorlesung soll an dieser Stelle nur auf das einfachste analoge Integrationsverfahren, das Ein-
Rampen-Verfahren (Single Slope), das in Bild 11.15 skizziert ist, eingegangen werden.

In diesem Wandler ist ein S&dgezahngenerator integriert, der von einer Referenzspannungsquelle
angesteuert wird und eine Rampe mit konstanter Steigung liefert. Diese Sédgezahnspannung wird
als Referenzspannung fur zwei analoge Komparatoren verwendet. Komparator 1 vergleicht die
Eingangsspannung mit der S&gezahnspannung und Komparator 2 Uberprift die Polaritat der
Sagezahnspannung, die von -Ugs/ 2 bis + Ut/ 2 l&uft. Die Ausgénge der beiden Komparatoren
werden auf eine Aquivalenz-Schaltung gefiihrt. Die Dauer D des Impulses am Ausgang G der
Aquivalenzschaltung ist der zu messenden Spannung proportional. Den digitalen Ausgangswert
erhalt man durch das Zahlen der Anzahl der Taktimpulse Z wahrend der Dauer D. Als Takt
verwendet man Ublicherweise eine Rechteckschwingung, deren Frequenz (ber einen
Schwingquarz stabilisiert wurde.

Damit wird das Ergebnis der Wandlung zu:

D U
/Z=—=1-f E 11.6
T ref
Uref
2
= At B
Vo + Ki _ Yref |
— 2
L = G &
— —1 Zahler
Ky
+ K2
Sdgezahn- Register Ko E
generator :
MH S a
Takt
fol G _
Uref T
i D—
i t—
S T >
a) b)

Bild 11.13 A/D-Wandler nach dem Ein-Rampen-Verfahren: a) Blockschaltbild und b)
Signalverldaufe im Wandler
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Nach jeder Messung muss das Ergebnis in ein Ausgangsregister abgespeichert und der Zahler auf
0 zurlickgesetzt werden.

Die Erzeugung der Ségezahnschwingung geschieht durch einen Integrator, dessen Zeitkonstante
durch ein RC-Glied bestimmt ist. Deshalb gehen Temperatur- und Langzeitdrift der Bauelemente
voll in die Zeitkonstante und damit in die Messgenauigkeit ein.

Eine Verbesserung der Genauigkeit erreicht man durch das Zwei-Rampen-Verfahren oder ein
Zwei-Rampen-Verfahren mit automatischem Nullpunkt-Abgleich das auch als Quad-Slope-
Verfahren bezeichnet wird. Diese beiden und noch weitere Verfahren der Analog/Digital-
Wandlung werden ausfuhrlich in der Vorlesung ,,Integrierte Systeme und Schaltungen® behandelt.

11.2.5 Genauigkeit von A-D-Wandlern

AbschlieRend sollen noch einige Betrachtungen zur Genauigkeit von A-D - Wandlern angestellt
werden. Man unterscheidet grundsétzlich zwischen zwei Arten von Fehlern. Dies sind: 1. statische
und 2. dynamische Fehler.

Statische Fehler

Ein statischer Fehler tritt systematisch durch die nur endliche Anzahl von auflésbaren
Quantisierungsstufen auf. Er betragt + 1/2 LSB.

Daneben treten noch weitere, schaltungstechnisch bedingte Fehler auf. Die im Bild 11.14
eingezeichnete Gerade hat die Steigung 1 und geht exakt durch den Nullpunkt. Bedingt durch
Offset-Fehler ist diese Kurve in Wirklichkeit jedoch nach rechts oder nach links verschoben und
Verstarkungsfehler sorgen fir eine mittlere Steigung, die von 1 abweicht. Diese Fehler lassen sich
durch einen Abgleich im Nullpunkt durch Offsetkorrekturen und bei der maximalen
Eingangsspannung Ugmax durch Korrektur des Verstarkungsfaktors jedoch verkleinern.

Nach diesem Abgleich bleiben nichtlineare Fehler, welche auller den unvermeidlichen
Quantisierungsfehlern auftreten.

CODE 0,8 LSB—=DNL = -0,2LSB

1011
1010

1001 7 U

1000
TN=+19LSB-«—24LSB

0111 -

0110 T
0101 _-fehlende Stufe

0100

0011
0010 1,8LSB—» DNL=+08LSB

0001

0000 <,/

T T T T T T T T T T 1
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

Ug/LSB—*>

Bild 11.14 Darstellung verschiedener Abweichungen von der Linearitat der Wandlung
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Totale Nichtlinearitat

Die maximale Abweichung von der Geraden abzuglich des Quantisierungsfehlers bezeichnet man
als totale Nichtlinearitat (TN). Sie kann positiv oder negativ sein. Im Beispiel in Bild 11.14 ist der
Fehler bei der bindren Eingangskombination 0 1 0 0 insgesamt 2,4 LSB. Subtrahiert man davon
den Quantisierungsfehler 0,5 LSB erhalt man als totale Nichtlinearitat an dieser Stelle 1,9 LSB.

Differentielle Nichtlinearitat

Die differentielle Nichtlinearitdt (DNL) gibt an, um welchen Wert die Breite der einzelnen Stufen
vom Sollwert U|_sg abweicht. Betragt die differentielle Nichtlinearitat einer Stufe DNL = 1 U, g,
bedeutet dies, dass der entsprechende bindre Zahlenwert des Ausgangssignals tGbersprungen wird.
Man bezeichnet diesen Fall auch als "Missing Code".

Dynamische Fehler
Zusétzlich zu den statischen Fehlern treten dynamische Fehler wahrend des Messvorganges auf,
deren Ursache hier néher betrachtet werden soll.

Um wéhrend der Wandelzeit des A-D - Wandlers ein konstantes Eingangssignal zu erhalten, ist es
notwendig, ein Abtast- und Halte-Glied vorzuschalten. Deshalb muss man zur Beurteilung der
Genauigkeit die Eigenschaften des A-D-Wandlers und des Abtast- und Halte-Glieds zusammen
betrachten.

Das Abtast- und Halte-Glied muss wie bereits erwadhnt, in der Lage sein, innerhalb der
vorgegebenen Wandlungszeit des nachgeschalteten A-D Wandlers am Ausgang einen
Spannungswert einzustellen, der auf £ 1/2 U gg genau mit der Eingangsspannung des Abtast-
und Halte-Glieds ubereinstimmt. Wé&hrend der Haltezeit, d.h. wéhrend der Wandelzeit, muss die
Eingangsspannung des A-D-Wandlers mdoglichst konstant gehalten werden. Die
Ausgangsspannung des Abtast- und Halte-Glieds darf sich maximal um - 1/2 U| gg andern, damit
keine Fehler bei der Wandlung entstehen.

Ein weiteres Problem sind Schwankungen des Abtastzeitpunktes wenn von "Folgen™ auf "Halten"
umgeschaltet bzw. die Wandlung im A-D-Wandler angestoRen wird. Diese Schwankungen
werden als Apertur-Jitter At bezeichnet.

Aufgrund einer Aperturzeit ty kann es vorkommen, dass das Eingangssignal nicht genau zum
Zeitpunkt t sondern um ta verspatet abgetastet wird. Solange ta konstant ist, hat dies keinen
Einfluss auf das Ergebnis der Messung, da die Abstande der Abtastzeitpunkte konstant bleiben.
Schwankt die Aperturzeit ta jedoch um einen Wert Atp , so kann dies einen Fehler AUg zur Folge
haben, wie dies in Bild 11.15 gezeigt ist. Deshalb muss beim Entwurf von A-D-Wandlern darauf
geachtet werden, dass der Apertur-Jitter Ata so kurz ist, dass AUg immer Kkleiner 0,5 Usg bleibt.

T

v

AUE

A A
T T T

Bild 11.15 Darstellung der dynamischen Fehler bei A-D-Wandlern
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13 Formelsammlung zur Klausur “Elektronische Schaltungen*

E24-Reihe: [1,0]1,1(1,2(13]1,5]1,6|1,8(20(2,2]2,4|2,7|3,0](3,3]3,6/3,9]4,3
14,715,115,6|6,2]6,8|7,5|82]|9,1]

Diode:

U
T i Kg - T
I =1 -(eUT —1} mit U, = Be

Spannungsverstarkung und Ausgangswiderstand gelten bei Leerlauf am Ausgang
Biploarer Transistor:

|
Steilheit: 5 =_21c _ C.A
0Uge  Ug

Kleinsignal-Eingangs-Widerstand: rgg :g

a) Emitterschaltung

Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A=-S-R.
Kleinsignal-Eingangswiderstand: r, =rg

Kleinsignal-Ausgangswiderstand:  r, = Zua
i

=RC

A

b) Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung

SRg >>1
SR, e> Rc

~
~

~

Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A =—% -
g P g g 1+ SR, Re

i,=0

Kleinsignal-Eingangswiderstand: ~ r, ===~ r,. + /R = I, (1+ SR, )

Kleinsignal-Ausgangswiderstand:  r, = u_a =~ R.
Ia
¢ ) Kollektorschaltung
L u SR SRg>>1
Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A=-—% ~ £ ~ 1
Ue | o 1+ SR;
o : : u SRe>>1
Kleinsignal-Eingangswiderstand: r,=—% ~ e +Re = R
Ie i,=0

R
Kleinsignal-Ausgangswiderstand: ~ r, =—% ~ R|| (?’+é}
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d) Basisschaltung

ﬂRC e >>Rgy
— SR

~ ~
~

Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A= Ya
r-BE + RBV

C

.. . . . u 1 RBV Ige >>Ray 1 Reo» 1
Kleinsignal-Eingangswiderstand: r :—ezRE” ~ 4 ~ RE"_ ~ =
S B S S

Kleinsignal-Ausgangswiderstand: r, =2~ R,

2
Eingangskennlinie: I =1pg ( —Uﬁj
Utn
Steilheitskoeffizient: g =2- ILZO
Uth
Ohne Early-Effekt:
Drainstrom
Ups )’

Linearer Bereich: ly=8|Ug -U,)-Ups — DZS
(ohmscher Bereich)

. : 1 2
Séattigungsbereich: Iy = > p-Ug-U,)
(Arbeitsbereich)

— ol,
Steilheit: S = 0. = (UGs —Um)
Mit Early-Effekt:
Drainstrom:
2
Linearer Bereich: I, =5 {(U es —Uy )-Ups — L ZS) :I .(1+ LLJJDS j
A

(ohmscher Bereich)

Sattigungsbereich: 1, = % B-(Ug -U,, ) ~(1+ U—Dsj

(Arbeitsbereich)

Steilheit: S = =p (UGS _Uth)'(1+LLJJDS]
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Selbstsperrende Isolierschicht- Feldeffekttransistoren:

Steilheitskoeffizient: 8 = 41,Cl, Iﬂ —u, - got' Eor TW
[0)4
Alle Feldeffekttransistoren:
Source-Schaltung:
. u os>>Rp
Kleinsignal-Spannungsverstarkung: ~ A=—= =-S(Ry|r,s) =~ —SR,
e li,=0
Kleinsignal-Eingangswiderstand: r, = u_e =0
Ie
. A . u I'ps>>Rp
Kleinsignal-Ausgangswiderstand: ~ r, = w= Rolrs =~ R

a

Source-Schaltung mit Stromgegenkopplung:

L . ua SRD SR >>1 RD

Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A=-—2%| =- ~ ——2

Ue | 1+ SR R
Kleinsignal-Eingangswiderstand: I, =0
Kleinsignal-Ausgangswiderstand: r, = u_a ~ R,

Ia
Drain-Schaltung:

Ugs=0

Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A= Yl o SRy = SRS

U, 1+(S+Ss)R 1+ SR,
Kleinsignal-Eingangswiderstand: r, = u_e =0

i

e li,=0

Ugs=0

Kleinsignal-Ausgangswiderstand: r, = u_a ~ L s = 1 R

i, S|Sg S
Gate-Schaltung:

Ugs=0

Kleinsignal-Spannungsverstarkung: A= Yal o (S + SB)RD = SR,

U, |

€ li,=0
. : . u 1 U0 ]

Kleinsignal-Eingangswiderstand: rL=—% = = =

|, S+Sg S
Kleinsignal-Ausgangswiderstand: r, = L o
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Differenzverstarker

Gleichtaktverstarkung: A, ~— Re
2R,
) 1
Gegentaktverstarkung: Ap =+ 2 SR¢

Operationsverstarker

e-Funktionsgenerator: u, =Ry Icse_I , Ue<O
I u
Logarithmierer: u, =-U; In10-log——, u>0
cs''1
. iy 2R,
Instrumentationsverstarker: u, =|1+ (U, —u,,)
Rl
Kondensator

Ladevorgangs eines Kondensators:
Halbwertszeit: t=In(2)*<

Gesamtladezeit: t=5*¢

Institut fir Mikro- und Nanoelektronische Systeme, M. Siegel, E. Crocoll



Elektronische Schaltungen 240

Notizen:
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