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Vorwort

Die Vorlesung , Elektronik fiir Physiker” hat eine jahrzehntelange Tradition am Karlsruher
Institut fiir Technologie und der vormaligen Universitdt Karlsruhe. Die Vorlesung samt Prak-
tikum wurde von Dr. Wolfgang Jiingst und Prof. Christian Weddigen begriindet. Thr Buch
zur Vorlesung ist trotz des groflen Fortschritts der Mikroelektronik immer noch duflerst le-
senswert und ist iiber den Semesterapparat leicht zugénglich. Die Vorlesung wurde 1993 von
Prof. Hartmut Gemmeke weitergefithrt und iiber die Jahre kontinuierlich modernisiert, insbe-
sondere im Bereich der programmierbaren Hardware. Ich orientiere mich an den bewéhrten
Konzepten meiner Vorganger.

In diesem Skript wird versucht, in die Grundlagen der Analog- und Digitalelektronik ein-
zufithren. Dabei gehe ich von dem in physikalischen Experimenten typischen Szenario aus,
bei dem ein in der Regel schwaches analoges Eingangssignal zunéchst verstéirkt, gefiltert und
digitalisiert wird, bevor es digital weiterverarbeitet, zwischengespeichert und schliefllich ana-
lysiert werden kann.

Es gibt hoffentlich viele Griinde, diese Vorlesung zu besuchen oder sich mit dem Skript zu
befassen. Ich méchte hier die offensichtlichen ausfithren:

e Experimentalphysiker brauchen elektronische Grundkenntnisse. Zum Beispiel, um La-
borgerdte zu bedienen, um bessere Experimente zu entwerfen, um zu verstehen, wo
physikalische und messtechnische Grenzen liegen, um mit Ingenieuren effektiv zusam-
menzuarbeiten. Auch als Physiker in der Finanzindustrie, als Unternehmensberater und
erst recht in der Autoindustrie und im Maschinenbau kann man Elektronikverstdndnis
nutzen.

e Elektronik beeinflusst unser Leben — und zwar unseren Lebensstil wie unsere Lebensqua-
litdt. Beispiele in loser historischer Reihenfolge sind: elektrisches Licht, Telefon, Radio,
PC, E-Mail, Internet, Mobiltelefon, Laptops, digitale Kameras, GPS, Medizintechnik
und vieles mehr. Ich denke, es ist interessant zu verstehen, was diesen Geridten und
Lebensformen zugrunde liegt.

e Die Halbleiterindustrie im weitesten Sinne ist ein sehr grofler Markt mit jahrlichen Ge-
winnen um 350 Milliarden USD (Stand 2014). Rund 10 % des Weltbruttoprodukts wird
in der Mikroelektronikindustrie erwirtschaftet. Die Elektronikindustrie ist der Motor
fiir viele andere Industriezweige. Die Wahrscheinlichkeit, dass Sie direkt oder indirekt
mit der Elektronikindustrie zu tun haben werden, ist also nicht ganz klein.

Ich personlich schéitze an Elektronikentwicklung und Detektorbau allerdings besonders die
folgenden Aspekte:

e Der technologische Fortschritt in der Mikroelektronik ist besonders grofS. Ein populédrer
Beleg dafiir ist ,,Moore’s Law*, also die Verdopplung der Transistordichte in integrierten
Schaltkreisen alle 18 - 24 Monate.

e Elektronikentwicklung und Detektorbau findet in der Regel in multidisziplindren (und
oft auch internationalen) Gruppen statt.
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e Man kann sich mit Elektronikkenntnissen sehr niitzlich machen. Fast jedes Experiment,
das an der Spitze der Forschung steht, ist auf anspruchsvolle Elektronik angewiesen.

Das Erstellen dieses Skriptes, auch in dieser noch vorlaufigen Form, wére ohne Hilfe
anderer nicht moglich gewesen. Besonderer Dank gebiihrt Francesca Rindone fiir ihr
Geschick im Umgang mit Latex und ihre Akribie als Lektorin. Saskia Baier und Thomas
Schuh haben unzéhlige Gleichungen und Bilder erstellt. Auflerdem mochte ich mich bei
Francesca Rindone, Julius Hartmann, Thomas Schuh und den Hérern der Vorlesung fiir
zahlreiche didaktische und inhaltliche Hinweise bedanken.

Februar 2015
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1 Grundlagen

1.1 Elementarladung, Strom und Spannung
Die grundlegenden elektronischen Gréflen sind Strom und Spannung.

Der Strom entspricht bewegter Ladung, also

_ d4Q
=" (1.1)

Dabei steht I fiir Strom, @ fiir Ladung und ¢ fiir Zeit. Die Einheit des Stroms [ ist das Ampere
A. Ein Strom von 1 A entspricht einem Ladungsfluss von einem Coulomb pro Sekunde, also
1A = 1C/s. Ein Coulomb entspricht der Ladung von 6,241 - 10'® Elektronen.

Das Coulomb ist also historisch bedingt eine eher , grofle“ Einheit. Praktischer ist oft das
Femtocoulomb; 1fC entspricht z. B. einer Ladung von rund 6000 Elektronen. Entsprechend
werden wir selten mit Strémen gréfler als 1 A zutun haben, dagegen sehr hdufig mit Strémen
im Bereich von mA oder pA.

Die Stromflussrichtung zeigt in elektrischen Schaltkreisen konventionellerweise vom grofleren
Potential (4) zum kleineren Potential (—).

In metallischen Leitern sind Elektronen die beweglichen Ladungstriger, das heifit, der tat-
séchliche Ladungsfluss findet in entgegengesetzter Richtung statt. Es gibt natiirlich auch
Ionenleitung in Gasen, Flissigkeiten und in Zellen (Ionenkanélen). In Halbleitern sind Elek-
tronen und sogenannte Elektronenlocher die beweglichen Ladungstrager.

Die Spannung U oder die Potentialdifferenz zwischen zwei Punkten entspricht der Energie
W, die man aufbringen muss, um eine elektrische Ladung ¢ in einem elektrischem Feld E zu

bewegen,
w b
—:U:/Edé’ . (1.2)
q a
Die Einheit der Spannung ist das Volt V. Wenn man salopp von Spannung an dem Punkt
a einer Schaltung redet, bezieht man sich implizit auf einen weiteren Bezugspunkt, der oft

Masse oder Erde genannt wird.

Was ist wichtiger? Strom oder Spannung? Die Spannung zwischen zwei Punkten erzeugt den
Strom. Andererseits fiihrt Stromfluss durch elektronische Bausteine zu einem Spannungsab-
fall. Zum Beispiel féllt zwischen den beiden Enden eines ohmschen Widerstands R bei Strom-
fluss die Spannung U = R I ab. Es gibt sogenannte Stromquellen wie Spannungsquellen.

Strom und Spannung kénnen also etwas verwirrend sein, aber man gewdhnt sich mit der Zeit
daran.




1.2 PASSIVE ELEKTRONISCHE BAUELEMENTE 1 GRUNDLAGEN

1.2 Passive elektronische Bauelemente

Die elektronischen Grundbausteine jeder Schaltung sind Widerstdnde, Kondensatoren, Spu-
len, Dioden und Transistoren. Wir werden uns zuerst mit dem Widerstand, dem Kondensator
und der Spule befassen, den sogenannten linearen passiven Bauelementen.

1.3 Ohmscher Widerstand

Der Widerstand ist, wie auch Kondensator, Spule und Diode, ein Zweipol; das heifit, er hat
zwei Anschliisse. Der Strom durch einen Widerstand und die Spannung zwischen den Enden
a und b des Widerstands sind zueinander proportional.

Dies entspricht dem Ohmschen Gesetz
U=RI . (1.3)

wobei U fiir den Wert der Spannung, R fir den Widerstand und I fiir den Strom steht.

Ganz praktisch ausgedriickt impliziert das Ohmsche Gesetz folgendes:

1. Legt man an den Widerstand R eine Spannung U an, so fliefit der Strom I = % durch
den Widerstand.

2. Lasst man durch den Widerstand R einen Strom I fliefen, so fallt die Spannung U = R I
am Widerstand ab.

Die Einheit des Widerstands ist das Ohm mit 1 % =1Q.

Der Stromfluf} fithrt zur Aufwarmung des Widerstands. Die thermische Verlustleistung P des
Widerstands betrégt
U2
P:UI:E:PR : (1.4)

Auch elektrische Leiterbahnen auf einer Platine haben einen nichtverschwindenden Wider-
stand. Eine gute direkte Verbindung zwischen zwei Punkten eines Schaltkreises sollte einen
Widerstand deutlich kleiner als 1 aufweisen, z. B. 1 m{) oder noch besser einige pf2.

Der Widerstand eines Leiters hdngt von seiner Geometrie und seinen Materialeigenschaften
ab. So ist der Widerstand eines Leiters der Lange [ und des Querschnittes A gegeben durch

l

R = P4 (1.5)

Dabei ist p der spezifische Widerstand des Leitermaterials.




1 GRUNDLAGEN

1.3 OHMSCHER WIDERSTAND

=

Abb. 1.1 Tlustration des spezifischen Widerstands.

In der folgenden Tabelle sind beliebte Leitermaterialien und ihr spezifischer Widerstand auf-
gefiihrt.

Material ‘p[lO_SQm] ‘ Z ‘

Silber 1,59 47
Kupfer 1,68 29
Gold 2,21 79
Aluminium 2,65 13

Tab. 1.1 Spezifischer Widerstand bei 20 °C und Kernladungszahl Z verschiedener Metalle.

Silber ist ein sehr guter Leiter, aber fiir die meisten Anwendungen zu teuer. Daher wird
meistens Kupfer verwendet. Kupfer ist ein gut formbares und verarbeitbares Material, das
sich sehr gut 16ten lésst. Gold ist auch teuer, oxidiert aber nicht. Deshalb sind offen liegende
Flachen einer Platine manchmal mit einer diinnen (< 1pm) Goldschicht {iberzogen, insbe-
sondere fiir spateres Drahtbonden. Aluminium ist ein problematisches Material, das leicht
oxidiert und sich deshalb schlecht 16ten lédsst. Es ist aber leicht und hat eine kleine Atomzahl
Z = 13. Daher wird es gerne in Detektoraufbauten verwendet, z. B. als Kabel oder Kiihlrohr,
wenn es auf geringe Vielfachstreuung ankommt!. Oft bereut man nachtriglich diese Wahl.

Widerstande werden verwendet:

e zur Strombegrenzung bei fester Spannung

e als Riickkopplungselement in Verstarkern.

Oft sind aber Transistoren die besseren ,Widerstédnde*.

zur Spannungsteilung (mit zwei oder mehr Widerstdnden in Reihe)

zur Umwandlung eines gegebenen Stroms in eine definierte Spannung

zum Entladen von Kondensatoren bzw. zur Einstellung von Zeitkonstanten

zum Einstellen einer Verstarkung

Man kann auch nichtlinearen Bauelementen einen sogenannten dynamischen Widerstand oder

'Die Strahlungslinge X, von Kupfer ist 14,4 mm und die von Aluminium 88,9 mm.
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eine dynamische Impedanz zuordnen durch die Definition R = dU/dI. (In der Elektrotechnik
werden dynamische Widerstdnde oft mit kleinen Buchstaben bezeichent, also r = dU/dI.
Diese Konvention wird im Skript nicht verwendet.) Die dynamische Impedanz ist nicht kon-
stant, sondern hingt vom gewéhlten Arbeitspunkt ab, das heifit vom Wert des Stroms, der
Spannung oder — bei Wechselspannungen — der Frequenz.

Ein typisches Beispiel ist die Kennlinie einer Diode (Abb. 1.2). Der dynamische Widerstand
entspricht dem differentiellen Widerstand dU/dI am Punkt (Iy, Uy) und ist klein, da die Kur-
ve sehr flach verlduft. Der Wert von Uy /Iy dagegen ist eher grof.

Der dynamische Widerstand bestimmt das Kleinsignalverhalten des Bausteins in einem
Schaltkreis.

Anmerkung: Die Leistung P ist dagegen durch P = Uj I, die Grofisignalgrofien, gegeben.

o U : = .

1

Abb. 1.2 Differentieller Widerstand und integraler Widerstand am Beispiel einer Diodenkennlinie.

Anmerkung: Die Achsenwahl in Abbildung 1.2 ist uniiblich. Meistens werden die Spannung
auf der Abszisse und der Strom auf der Ordinate aufgetragen, nicht umgekehrt.

1.4 Die Kirchhoffschen Gesetze

Die Kirchhoffschen Gesetze beschreiben Beziehungen zwischen Strémen (Knotenregel) und
zwischen Spannungen (Maschenregel) in elektrischen Netzwerken.

Knotenregel ? (Ladungserhaltung):

Fiir jeden Knoten eines Netzes ist die Summe der zuflieBenden Stréome gleich der Summe der
abflieenden Strome (Abb. 1.3). Dabei ist die Zuordnung der Pfeilrichtungen willkiirlich. Das
korrekte Vorzeichen der Strome ergibt sich automatisch als Ergebnis der Netzwerkanalyse.

2Engl. Kirchhoff’s Current Law (KCL)
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I

I I3

L+L=1I (1.6)
Abb. 1.3 Knotenregel.
Maschenregel ® (Energieerhaltung):

Die Summe der Spannungsabfille entlang jeder geschlossenen Schleife eines Netzes ist null
(Abb. 1.4).

Ur

WO ]

Us

Uein —Uz —U; =0 (17)
Abb. 1.4 Maschenregel: Spannungsquelle mit zwei Widerstanden.

Aus den Kirchhoffschen Gesetzen ergeben sich einfache Regeln zum Berechnen von Parallel-
und Reihenschaltungen von Widerstédnden.

1.5 Reihenschaltung von Widerstanden

Zwei Widerstande in Serie haben einen groflieren Widerstand als jeder einzelne Widerstédnde
(Abb. 1.5).

| I | | I | = | I |
Ry Ry R
R=R; + Ry (1.8)

Abb. 1.5 Reihenschaltung von Widerstanden.

SEngl. Kirchhoff’s Voltage Law (KVL)
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Anmerkung: Dies entspricht im Sinne von R = p% einfach einem langeren Widerstand.

1.6 Parallelschaltung von Widerstinden

Zwei parallele Widerstdnde haben einen geringeren Widerstand als die Einzelwiderstédnde
(Abb. 1.6). Der kleinste Widerstand dominiert den Gesamtwiderstand R.

Ry
1
| I |

1 RiR
RL+RL2_R1+R2

Abb. 1.6 Parallelschaltung von Widerstdnden.

Diese Formel sollte man sich merken. Oft benutzt man die Schreibweise Rj||Rz fiir den Ge-
samtwiderstand, ohne das Ergebnis explizit auszurechnen.

Anmerkung: Parallelwiderstdnde entsprechen im Sinne von R = p % einem Einzelwiderstand
mit groferem Querschnitt.

Die Grofe % = G wird auch der Leitwert genannt. Die Einheit des Leitwertes ist das Siemens
mit S = &.
Q

Fiir parallele Widerstiande gilt auch: Die Summe der Leitwerte der Einzelwiderstinde ergibt
den Leitwert des Gesamtwiderstands, also

c=1_1.1'_ g .qg (1.10)
"R R, Ry, " 2 - '

1.7 Spannungsquelle

Elektrische Schaltkreise brauchen eine Energiequelle zum Betrieb — entweder eine Spannungs-
quelle oder eine Stromquelle.

Die Spannungsquelle ist uns vertrauter. Die ideale Spannungsquelle ist ein Zweipol und liefert
eine konstante Spannung unabhéingig von dem Strombedarf 4 der Last. Beispiele dafiir sind
Batterien (Gleichspannung) und die Netzspannung an der Steckdose (Wechselspannung). Die
reale Spannungsquelle kann allerdings keinen beliebig groflen Stromfluss bewirken, sondern
nur einen Maximalstrom. Die abgegebene Leistung ist begrenzt. Genauso ist die Spannung,
falls sie iiberhaupt einstellbar ist, nach oben begrenzt. Die Spannung der realen Spannungs-
quelle nimmt mit zunehmendem Strombedarf der Last etwas ab (Abb. 1.7).

4Strombedarf, nicht Stromverbrauch!
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e ideal i

»

U U

Abb. 1.7 Skizze der Strom-Spannungskennlinie einer idealen (durchgezogene Linie) und einer realen
Spannungsquelle (gestrichelte Linie).

Es gilt
Uaus = UO - IR’L

Dabei ist Ugys die an der Last anliegende Ausgangsspannung (Klemmenspannung), Uy die
sogenannte Quellen- oder Leerlaufspannung, I der Strom und R; der Innenwiderstand der
Spannungsquelle. Eine reale Spannungsquelle lasst sich als eine ideale Spannungsquelle mit
einem in Reihe geschalteten Innenwiderstand R; darstellen (Abb. 1.8).

O
\%

Uaus |::| RL

Uo

\j

O
O

Abb. 1.8 Schaltkreis einer Spannungsquelle mit Innenwiderstand R; und Lastwiderstand Ry,.

Eine gute Spannungsquelle sollte einen kleinen Innenwiderstand R; < 1€2 haben, damit die
Abhéngigkeit der Ausgangsspannung vom Laststrom klein ist. Typische Werte sind:

o Netzgerit: R; ~ 10750

e Autobatterie: R; ~ 1072

e Monozelle: R; ~ 0,1 -1
Spannungsquellen funktionieren am besten ,ohne Last* oder bei kleinen Laststromen, am
zweitbesten bei konstantem Strom. Fiir empfindliche analoge Schaltungen ist die Stabilitdt

der Versorgungsspannung kritisch. Manchmal ist ein konstanter Strom besser als ein im Mittel
geringerer, aber schwankender Strombedarf.
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Fragen:

1. Wie misst man Uy und R; fiir eine gegebene Spannungsquelle?

2. Definieren Sie die Energieeffizienz einer Spannungsquelle in Abhéngigkeit von Ry und
berechnen Sie diese.

1.8 Stromquelle

Die ideale Stromquelle liefert einen konstanten Strom unabhéngig von der Spannung, die sich
an der Last einstellt. Eine reale Stromquelle dagegen kann den Strom nicht fiir beliebig hohe
Spannungen konstant halten. Die Leistung ist begrenzt. Eine zu hohe Spannung wiirde auch
die Komponenten der Stromquelle zerstoren.

I A '

Io ideal

Abb. 1.9 Skizze der Strom-Spannungskennlinie einer idealen (durchgezogene Linie) und einer realen
Stromquelle (gestrichelte Linie).

Eine reale Stromquelle hat ungefihr den in Abbildung 1.9 skizzierten Strom-Spannungs-
verlauf. Mit zunehmender Spannung U,,s an der Last nimmt der Strom [ ab. Es gilt

Uaus

I=I—-—

(1.11)

Dabei ist I der durch die Last flieBende Klemmenstrom, Iy der Quellen- oder Leerlaufstrom
und R; der Innenwiderstand der Stromquelle. Die reale Stromquelle l4sst sich als eine ideale

Stromquelle mit einem parallel geschalteten Innenwiderstand R; darstellen. Dies entspricht
dem Schaltkreis in Abbildung 1.10.

o

Ry,

I() @ Rz Uaus |:

O
A 4 O

| I—

Abb. 1.10 Schaltkreis einer Stromquelle mit Innenwiderstand R; und Lastwiderstand Ry, .
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Eine Stromquelle sollte einen moglichst groflen Innenwiderstand R; haben, ein guter Wert
wire ~ 107 Q. Der Querbalken im Symbol der idealen Stromquelle deutet an, dass hier der
Innenwiderstand unendlich ist. Die an der Last anliegende Spannung stellt sich nach

Uaus — UL - IO (R’LHRL)

ein.

Eine Stromquelle funktioniert am besten bei ,Kurzschluss®. Leerlaufbetrieb ist keine gute
Idee.

Frage: Wie bestimmt man den Innenwiderstand einer Stromquelle?
Die Messung des Innenwiderstands bei hohen Frequenzen ist schwierig.

Anmerkung: Die Variation der Lastspannung bei fester Frequenz f um AU fiithrt ja nur zu
kleinen A I, da R; = dU/dI grof} sein soll.

Stromquellen sind vielleicht weniger vertraut, aber wichtig und weit verbreitet.

1.9 Der Spannungsteiler

Ry
Voo I_q
Ry Uaus
' R

Abb. 1.11 Schaltkreis eines Spannungsteilers mit Lastwiderstand Ry,.

Der Spannungsteiler (Abb. 1.11) ist einer der héufigsten Schaltkreisbestandteile. Es gilt Ue;p, =

Ui+ Us = (R1 + Rg) I und Uyys = R I. Damit ergibt sich die Ausgangsspannung Up,s zu
Ry

" Ri+ Ry

Sie ist damit kleiner als die Eingangsspannung U,;,. Bei dieser Herleitung haben wir voraus-

gesetzt, dass durch die an Uy, s angeschlossene Last kein oder nur ein sehr kleiner Strom fliefit.

Der Spannungsteiler ist keine gute Spannungsquelle, da durch R; und Ry ein Verluststrom
flieft und der Innenwiderstand R; dieser ,,Spannungsquelle® nicht klein ist.

Uaus = Ue (112)

1.10 Der Kondensator

Der Kondensator ist ein Zweipol. Ein einfaches Beispiel ist ein Plattenkondensator bestehend
aus zwei Elektroden, die durch einen nichtleitenden Spalt voneinander getrennt sind. Ent-
sprechend ist das Symbol fiir den Kondensator gewéhlt (sieche Abb. 1.12).
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_H_

Abb. 1.12 Schaltsymbol fiir den Kondensator.

Die Spannung U zwischen den Elektroden ist proportional zu der auf ihnen gespeicherten
Ladung Q °:
Q=CU (1.13)

mit der Kapazitdt C. Die Einheit der Kapazitit ist das Farad mit 1F =1 %

Typische Kondensatoren auflerhalb der Leistungselektronik haben eine Kapazitit von pF bis
uF.

Kondensatoren werden verwendet:
e zur Blockierung des Gleichstromanteils in Schaltungen
e zur Siebung (Kurzschluss) eines Wechselstromanteils
e zum Filtern, wie z. B. mit Hochpass-, Tiefpass- und Schwingkreiskomponenten
e zur Ladungsspeicherung.

Die Kapazitat eines Kondensators hangt von seiner Geometrie und der relativen Permittivitét
€ seines Dielektrikums im Spalt ab.

L

1=

d

Abb. 1.13 Skizze eines Plattenkondensators.

A
C= EOZ (1.14)

Dabei ist in Gleichung 1.14 A = W L die Elektrodenfliche, d der Elektrodenabstand des
jeweiligen Plattenkondensators, ¢y die sogenannte Dielektrizitdtskonstante, Permittivitat oder

54+ @ auf der einen Elektrode und — Q auf der anderen.

10
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elektrische Feldkonstante und €, die materialabhédngige relative Dielektrizitdtszahl. Der Wert
der Dielektrizitatskonstanten

€0 =8,8591072 [F/m]

Die im Kondensator gespeicherte Energie E ist

1Q% 1
E:zc’ézch2 : (1.15)

Die Strom-Spannung-Charakteristik eines Kondensators ergibt sich durch Differenzieren von
Gleichung 1.13

d dU
I= dcf =C— . (1.16)
Was bedeutet das?

e Der Strom ist nicht proportional zur Spannung, sondern zur Anderung der Spannung.

e Der Strom wird als Ladung @ gespeichert.“

Entladen eines Kondensators iiber einen Widerstand (Abb. 1.14)

O L 2 O
Uc

Ur R C

T[C
O \d O

Abb. 1.14 Entladen eines Kondensators iiber einen Widerstand.

Mit KCL gilt

. dLC LC
Ico =1 dd t - =
C R un ami ; R

Die Losung der Differentialgleichung ist

Uc(t) = Upe™ ®e  mit Uy = Uc(t = 0)

Die Kondensatorspannung fillt also exponentiell ab (Abb. 1.15).

11
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].2 v T v T v T v T

U [Uo]

t [s]

Abb. 1.15 Exponentielle Entladung eines Kondensators iiber einen Widerstand.

Die Grofle
T=RC (1.17)

ist die Zeitkonstante der Schaltung und hat die Einheit Sekunden, 1 Q2 F = 1s. Nach der Zeit
7 = R C ist die Spannung des Kondensators von Uy auf % Uy, also auf 37 % von Uy abgefallen,
nach 57 auf 0,7 %. Wegen Ur = Uc = RI fallt auch der Entladestrom exponentiell ab.

Aufladen eines Kondensators iiber einen Widerstand (Abb. 1.16)

7 P

\
Uein <>
C |Uc

\
0

Abb. 1.16 Aufladen eines Kondensators iiber einen Widerstand mit der Eingangsspannung U.;,,.

Anmerkung: Der Widerstand R mag klein sein, ist aber in jeder praktischen Schaltung ungleich
Null wegen des Innenwiderstands der Spannungsquelle und wegen des Leitungswiderstands.

Der Kondensator sei fiir t < 0 entladen. Bei ¢ = 0 wird der Schalter geschlossen. Dann gilt

dUc _@_Uein_UC‘ N dUC+ Uc _Uein
d¢ R R dt = RC  RC

(1.18)

mit der Losung Ug = Ueip, + Ae"ReG.

12
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Mit der Anfangsbedingung Uq(t = 0) = 0 folgt A = —U,;,, und
Uo = Usin (1—e"72) (1.19)

Dieselbe Losung fiir die Kondensatorspannung ergibt sich, wenn man in Abb. 1.16 die Position
von Widerstand und Kondensator vertauscht.

Anmerkung: Einfacher ist das Aufladen eines Kondensators iiber eine Stromquelle (Abb. 1.17).

Abb. 1.17 Aufladen eines Kondensators iiber eine Stromquelle.

Vorsicht: Man erreicht sehr schnell hohe Spannungen.

dU¢g 1 (T IT
I = I = — I = —
ctC e Vo= /0 it =

Fir C = 1 pF und I = 1mA erreicht man nach einer Sekunde 1000 V! Der Wert des Wider-
standes vor dem Kondensator ist irrelevant.

Beim Aufladen des Kondensators iiber Widerstinde und Spannungsquellen ist dagegen Uy
durch Uy, begrenzt (Gl. 1.19).

U §

. b A
Ueln 7

t
Abb. 1.18 Spannungsverlauf (Spannung gegen Zeit) beim Aufladen eines Kondensators iiber eine
Strom- bzw. Spannungsquelle.

Ubung: Uberpriifen Sie, dass auf einem Kondensator die Energie
1
E=_0U?
2

gespeichert ist.

13
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Ansatz:

E:/ Pt
0

und Schaltung 1.14

Frage: Wieviel Energie braucht man um einen Kondensator iiber die Schaltung in Abb. 1.16
aufzuladen?

Frage: Warum hangt die Losung nicht von R ab?

1.11 Parallelschaltung von Kondensatoren

i

C=C;+Cs (1.20)

*—

—e

Abb. 1.19 Parallelschaltung von Kondensatoren.

Das Parallelschalten von Kondensatoren (Abb. 1.19) erhoht die Gesamtkapazitdt. Dies ent-
spricht bei baugleichen Plattenkondensatoren einem einzelnen Kondensator mit einer gréfleren
Plattenfliche A. Oft kommt es weniger auf den exakten Wert der Kapazitit an, sondern auf
das Hochfrequenzverhalten eines realen Kondensators. In diesem Fall ist es sinnvoll, zwei
unterschiedliche Kondensatortypen parallel zu schalten.

1.12 Serienschaltung von Kondensatoren

Die Formel entspricht der Parallelschaltung von Widerstdnden (Abb. 1.20). Der kleinste Kon-
densator dominiert die Gesamtkapazitét.

—— = ——

C1 02 ¢
1 1 1 , C1C;
— =—+4+— unddamit C = —— (1.21)
C Cl Cz C’1 + C2

Abb. 1.20 Reihenschaltung von Kondensatoren.

14
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1.13 Integrator

Die Eingangsspannung Uy, einer Schaltung muss nicht zeitlich konstant sein. Interessanter ist
es, wenn Uy;, variiert und ein Signal darstellt. Mittels einer Integrator- oder Tiefpassschaltung
(Abb. 1.21) kann man das Eingangssignal U, iiber die Zeit integrieren.

l o)
Uein C Uaus = UC’
[

Abb. 1.21 Integrator oder Tiefpass.

Es gilt:

dUC+ Uc _ Uein
dt RC RC

(siehe Gleichung 1.18).

Fir ¢t < RC gilt Uo < Ug;pn. Der Kondensator ist noch nicht aufgeladen. Dann vereinfacht
sich die obige Gleichung zu

~ 1
%o _ it Up=Upp = —— [ Uy dt . 1.22
mit e RC/ (1.22)

Fiir groe Zeiten gilt die obige Ndherung nicht. Die Kondensatorspannung kann den Wert
von Ug;, nicht Uberschreiten. Der Wert von R und C' muss an das Zeitverhalten des Ein-
gangssignals angepasst werden. Viel bessere, aber aufwendigere Integratoren kann man mit
Operationsverstiarkern (OPVs) realisieren. Auch dann kann nattrlich das Ausgangssignal nicht
beliebig gro3 werden und den Wert der Versorgungsspannung des OPV nicht iiberschreiten.

Auf eine Folge von Reckeckpulsen ergibt sich die in Abb. 1.22 gezeigte Impulsantwort.

15
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<
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T
1
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T
1

to  ti ta oty ta ts  tg g

Abb. 1.22 Impulsantwort eines Tiefpasses.

Der lineare Anstieg ergibt sich aus

Uaus:UC:Uem(l—e_%> R (]]%egt fir t<T1

1.14 Differenzierer

Abbildung 1.23 zeigt ein Differenzierglied oder Hochpass. Im Vergleich zu Abbildung 1.21
sind die Positionen von R und C' vertauscht.

Uein R Uaus = UR

[e; & O

Abb. 1.23 Differenzierer oder Hochpass.

Es gilt
. dUc
Uein =Uc+Ur mit Ur=I1IR und I:CW

Daraus folgt

d( Uein - Uaus)

dUg
Uem—UC—i—RCW und Ugp, —Uc=RC o

=Ups - (1.23)
Fiir kleine Widerstinde R féllt an R nur eine geringe Spannung ab und damit gilt Ug;, —
Ugus =~ Uein. (Dies gilt auch fiir kleine Werte von C bzw. fiir langsame Anderungen der
Eingangsspannung.) Gleichung 1.23 vereinfacht sich damit zu

d Uein
dt

Ugus = RC (1.24)

Das Ausgangssignal ist also in Naherung proportional zur Ableitung des Eingangssignals.

16
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Wie reagiert der Differenzierer auf eine Folge von Reckeckimpulsen am Eingang (siche Abb. 1.24
und Tabelle 1.2)7

Der Kondensator sei zum Zeitpunkt tg entladen, Uo = 0 V. Wird er zu t; an Ug, = 1V
angeschlossen, so liegen zu diesem Zeitpunkt beide Elektroden auf demselben Potential (da
Uc =0V), und damit gilt Ug = 1 V. Am Widerstand R liegt also eine von Null verschiedene
Spannung an, und es fliefit ein Strom Iz. Dadurch wird im Zeitinterval ¢; —to der Kondensator
aufgeladen. (Dies entspricht Abb. 1.16). Da die Eingangselektrode auf dem festen Potential
Uein liegt, geschieht das Aufladen durch Absenken des Potentials der Ausgangselektrode. Wir
gehen zur Vereinfachung davon aus, dass Ugc und Ug zum Zeitpunkt to ihre asymptotischen
Werte Uc =1 V und Ur = 0 V erreicht haben. Interessant ist jetzt das Verhalten von Upgys
zum Zeitpunkt to. Hier springt Ugyus auf -1 V, da Ug, = 0V und U = 1 V. Im Intervall
to — t3 wird der Kondensator entladen und Uy, fallt exponentiell von -1 V auf 0 V ab. Dies
entspricht der Schaltung aus Abb. 1.14, da der Innenwiderstand der Spannungsquelle sehr
klein ist.

1.5 T T T T
= a1y ;
g
505} ]
0 I I I I
to t1 t2 i3 ts ts
t
1.5 T T T T
=
S |
_1 L Y" UC }v” i
U ,,,,,,,,,,
_15 1 1 R 1 1
to i to t3 ty t5
t

Abb. 1.24 Impulsantwort eines Hochpasses. Oben: Rechteckpuls als Eingangssignal Ug;,. Unten:
Das dazugehorige Ausgangssignal des Differenzierers Uyy,s = Ug (rot, gestrichelt) und
die entsprechende Kondensatorspannung Ug (blau, durchgezogen) als Funktion der Zeit
t.

17
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| Zeit | Uain [V] | Ur [V] | Uc [V] | Kommentar
to— 11 0 0 Kondensator ist entladen
ty 1 1
t1 — to 1 e‘é 1-— e‘é Kondensator wird geladen
to 0 -1 1
to — t3 0 —e_% e_é Kondensator wird entladen

Tab. 1.2 Die funktionale Abhéngigkeit der Kurven in Abbildung 1.24. Die Eingangsspannung wech-
selt zwischen 0V und 1V.

1.15 Die Spule

Die Spule, das dritte passive Bauelement, ist ein Zweipol. Das Strom-Spannungsverhalten
einer Spule folgt der Gleichung

dI
U=L— . (1.25)
dt

Dabei ist L die Induktivitét der Spule mit der Einheit Henry [H].

Legt man an eine Spule eine konstante Spannung an, so nimmt der Strom also linear mit der
Zeit zu. Die in der Spule gespeicherte magnetische Energie F ist

1
E:ELF : (1.26)

Typische Spulen (auBlerhalb von Netzteilen) haben Induktivitdten im Bereich nH bis mH.
Es gibt unterschiedliche Bauformen als Solenoid- oder Toroidwicklung mit oder ohne Eisen-
kern. Fir Solenoid- oder Toroidstrukturen hiangt die Induktivitdt quadratisch von der Zahl
der Windungen n ab und ist proportional zur Permeabilitiat p des Kernmaterials. Die Per-
meabilitdt p ist allerdings nicht konstant und nimmt bei hohen Frequenzen und in dufleren
Magnetfeldern stark ab. Fiir Luftspulen gilt u = 1. Fiir eine Eisenkernspule kann g ~ 2000
sein. Mit der Zahl der Windungen nimmt auch die Drahtlinge zu. Dies ist oft unerwiinscht,
da es den ohmschen Widerstand der Spule erhoht.

Spulen werden verwendet:
e zur Begrenzung von Stromschwankungen
e als Schwingkreiskomponenten in HF-Technik
e als effizienter Gleichspannungswandler, z. B. Buck Converter, Ziindspule
e als Netzfilterkomponenten

e zur galvanischen Trennung in Transformatoren.
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1 GRUNDLAGEN 1.16 PARALLELSCHALTUNG VON SPULEN

1.16 Parallelschaltung von Spulen

*—

>
t~

A

|

Abb. 1.25 Parallelschaltung von Spulen.

Fiir die Parallelschaltung von Spulen gilt

1 1 1 . Ly L,
—=—+4+ — unddamit L= —+--—
L L1 L2 Ll + L2

vorausgesetzt die Magnetfelder der Einzelspulen koppeln nicht aneinander.

1.17 Serienschaltung von Spulen

Y YY) Y YY) £ —_—YY Y
L4 Lo L
L=1L;+ Ly

Abb. 1.26 Reihenschaltung von Spulen.

(1.27)

(1.28)

Fir die Serienschaltung von Spulen gilt L = L + Ly vorausgesetzt die Magnetfelder der

FEinzelspulen koppeln nicht aneinander.

Magnetisieren einer Spule

Die Spule aus Abb. 1.27 wird zum Zeitpunkt ¢ = 0 an eine konstante Spannung U,;, ange-
schlossen. Davor (¢ < 0) flieit durch die Spule kein Strom. Wie verhalten sich Spulenspannung

und Spulenstrom fiir t >0 ?
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1.17 SERIENSCHALTUNG VON SPULEN 1 GRUNDLAGEN

Uein R I RL Uaus = UR

(a) (b)

Abb. 1.27 (a) Schaltkreis mit Spannungsquelle, Spule und Widerstand. (b) Spulenstrom nach An-
schalten von U.;,.

Aus der Differentialgleichung

dl
Ugin =L—+RI
dt +
folgt die Losung (Abb. 1.27(b))
Uein _1
1(t) = — (1-e7) . (1.29)
Hier steht die Zeitkonstante 7 fir I
e 1.30
r= (130

Am Widerstand liegt die Spannung

t

Ur = Usin (1 - e_?)

an, an der Spule die Spannung
_t
Up=Uene 7
Der Nominalstrom I = Ue—Ri” wird erst nach Verzogerung (¢ > %) erreicht. Dann gilt Uy, = 0,

% = 0 und Ugr = Ug;,. Nach Erreichen des konstanten maximalen Stromes hat die Spule

keinen Einfluss mehr auf den Stromkreis, speichert allerdings noch magnetische Energie.

Kurzschluss einer Spule iiber einen Widerstand

Verringert man U,;, zu einem spéteren Zeitpunkt auf 0 V, so entspricht dies Abb. 1.28

NéY\&/

Ir

Abb. 1.28 Entladen einer Spule.
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1 GRUNDLAGEN 1.17 SERIENSCHALTUNG VON SPULEN

Die Losung der Differentialgleichung

I
UL+ RI=0¢ Lo =—RI ist I=1Tpe *
mit I il
I(t=0)=I= %" und UL:LE:—RIOe_f

Die ,Entladung® einer magnetisierten Spule durch einen Widerstand erfolgt also exponentiell.
Das heifit, der Strom nimmt exponentiell mit der Zeit ab. Die Polaritdt der Spulenspannung
dndert sich, und Uy, nimmt exponientiell ab.

Damit ergibt sich das folgende Verhalten der Schaltung 1.27 auf eine Folge von Rechteckpulsen
am Eingang (Abb. 1.29 und Tabelle 1.3).

15 T T T T
= a1t -
=
505 | ]
0 1 1 1 1
to 1 to l3 t4 ts
t
15 T T T T
Z
-
t
15 T T T T
= 1 |
= 05} 1
0 1 1
to t1 to t3 4 ls
t

Abb. 1.29 Impulsantwort einer Serienschaltung von Spule und Widerstand auf Rechteckimpulse.
Oben: Rechteckpuls als Eingangssignal U,;,. Mitte: Die erzeugten Spannungen an Wi-
derstand Ug (rot, gestrichelt) und Spule Uy, (blau, durchgezogen) als Funktion der Zeit
t. Unten: Der Strom I, als Funktion der Zeit ¢.
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1.18 ANALYSE LINEARER NETZWERKE 1 GRUNDLAGEN

| Zeit | Un [V] | Ur[V] | UL V]| Ip[A] | Kommentar
to — t1 0 0 0
t1 1 1
ty — to 1 l—e e r l—e Spulenstrom baut sich auf, Uy, fillt exp. ab
to 0 0 -1
T T T
to — t3 0 e T —e T e T

Tab. 1.3 Die funktionale Abhéngigkeit der Kurven in Abbildung 1.29. Die Eingangsspannung wech-
selt zwischen 0V und 1V.

Gleichspannungsfilter

Uem T
(e, O

Abb. 1.30 Gleichspannungsfilter mit Spule und Kondensator.

Spannungsschwankungen der Eingangsgleichspannung kann man durch einen Gleichspan-
nungsfilter, wie z. B. durch den LC-Filter (Abb. 1.30) gliatten. Ein Vorteil der Spule ist ihr
geringer Ohmscher Widerstand im Vergleich zu einem RC-Filter (Abb. 1.23). Dies ist bei
nennenswerten Laststromen relevant.

1.18 Analyse linearer Netzwerke

Lineare Netzwerke sind Schaltkreise aus Widerstdnden, Kondensatoren, Spulen und einer
beliebigen Anzahl von und Strom- und Spannungsquellen.

1.19 Satz von Helmholtz (Thévenin’s theorem)

Jedes lineare Netzwerk kann beziiglich zweier beliebiger Knotenpunkte als ideale Spannungs-
quelle und einem (Innen-)Widerstand in Serie beschrieben werden.
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1 GRUNDLAGEN 1.19 SATz vON HELMHOLTZ (THEVENIN’S THEOREM )

Beispiel: Spannungsteiler

Ry
Ry,
O - — -
—
Ry Urp, Ry, U<> Ry,
® o———— > ———
2 2

Abb. 1.31 Thévenins Ersatzschaltung fiir einen Spannungsteiler.

Wie berechnet man Upy, und Rpp,?

Es gibt verschiedene Wege. Alle beruhen auf KCL und KVL sowie auf dem Ohmschem Gesetz:

a) Urpp entspricht der Ausgangsspannung des Ausgangsnetzwerks ohne Last
(R = 00).

b) Rpp = IUKL;, wobei Ixg der Ausgangsstrom des Ausgangsnetzwerkes bei Kurzschluss
(R = 0) ist.

Diese Vorschrift ist plausibel:

a), da ohne Last kein Strom flieit und kein Spannungsabfall an Ry, auftritt. Den Wert von
Rpj, muss man also noch nicht kennen.

b), da beim Kurzschluss der Strom nur durch Rpp, und Upp bestimmt wird. Die Last ist
irrelevant.

Fiir den Spannungsteiler ist die Berechnung einfach und ergibt

U — U Ry _2
Th_iRl—i—Rg ) KS—R1
und damit
Ry Ry
Rry = ———
T R1+ Ry

Fiir kompliziertere Netze, z. B. ein T-Sttick (Abb. 1.33), ist die Berechnung umstandlich. Hier
ist die folgende Alternativregel zu b) hilfreich:

b*) Alle Spannungsquellen werden durch Kurzschliisse und alle Stromquellen durch offene
Schaltungen ersetzt. Der Lastwiderstand wird entfernt. Ry, ist der Widerstand zwischen
den Ausgangsklemmen des so modifizierten Schaltkreises.
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1.20 NORTONS THEOREM 1 GRUNDLAGEN

1.20 Nortons Theorem

Jedes lineare Netzwerk kann beziiglich zweier beliebiger Knotenpunkte als ideale Stromquelle
parallel zu einem einzelnen Widerstand dargestellt werden (Abb. 1.32). Insbesondere gilt:
Jede Stromquelle ist elektrisch dquivalent zu einer Spannungsquelle mit Rpp = Ryo.

4 O

INo @ RNO

4 O

Abb. 1.32 Nortons Ersatzschaltung.

Wie berechnet man Iy, und Ry,?

Die Ableitung ist analog zum Helmholtz-Thévenin-Ersatzschaltkreis.

1. Iy, entspricht dem Ausgangsstrom des Originalschaltkreises mit kurzgeschlossener Last.

2. Alle Spannungsquellen werden durch Kurzschliisse und alle Stromquellen durch offene
Schaltungen ersetzt. Ry, ist der Widerstand zwischen den Ausgangsklemmen des so
modifizierten Schaltkreises.

Es gibt zahlreiche formale Methoden lineare Netzwerke zu analysieren und zu vereinfachen.
Neben den bereits angewandten Theorien von Thévenin und Norton kann man das Superposi-
tionsprinzip ausnutzen, den Vielpolformalismus anwenden oder einfach lineare Gleichungssys-
teme 16sen. Zur llustration hier noch zwei weitere Losungsverfahren am Beispiel des T-Stiicks.
Fiir uns ist es in der Praxis oft nur wichtig, diese Methoden prinzipiell zu kennen und die
offensichtliche Lésung zu erraten.

1.21 Das Superpositionsverfahren

Losungen fiir Stréme und Spannungen in linearen Netzwerken lassen sich als Uberlagerung
von Teillosungen von Netzwerken darstellen, bei denen alle passiven Elemente unverdndert
sind, aber die Strom- und Spannungsquellen bis auf eine Quelle durch ihre Innenwiderstdnde
ersetzt werden.

Beispiel: T-Stiick

Ry Ur Ry

s [ Qo

Abb. 1.33 Ausgangsschaltung fiir Superpositionsverfahren.
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1 GRUNDLAGEN 1.22 LINEARE GLEICHUNGSSYSTEME

Wir wollen den Laststrom der Schaltung in Abbildung 1.33 berechnen. Der Laststrom ergibt
sich als Supersposition der Laststrome I, = I, + I, der Schaltkreise in Abbildung 1.34.

5, I Ry Ry 1, I
U, <> Ry, + Ry, <> Us
Ir, I,
Rp = Rp || R2 Ry =Rp || Ry

Abb. 1.34 Superpositionsverfahren: Ersatzschaltungen zu Abb. 1.33.

Hier wurden jeweils die Spannungsquelle U; bzw. Us durch den Innenwiderstand 0 ersetzt.
Die Widerstinde R; und Rs im linken Bild bzw. R;, und R; im rechten Bild sind parallel
geschaltet. Es ergibt sich also

U1 RB U2 RA
U = —""%2 Uy, = —="*~2_ d U,=U, U
Iy Ri+Rg Lo Ry + Ra un L L, T UL,
Mit U U U
L L . L
I, = RLI und I, = R—LQ bzw. iiber I; = R
folgt
UyRy+Us R
I =1y, +1p, = 1 Ro 2 Ry

Ri Ry + Rr (R1 + R2)

1.22 Lineare Gleichungssysteme

Uns interessiert wieder der Laststrom, der sich aber aus Kenntnis der Lastspannung Uy, aus
I = % ergibt.

Zuerst stellen wir alle nicht trivialen Gleichungen, die sich aus KCL und KVL ergeben, zu-
sammen. Das ist hier einfach. Bei Schaltungen mit mehr Elementen muss man systematisch
vorgehen, die Knoten sauber nummerieren und gut buchhalten (Abb. 1.35).

Abb. 1.35 Ausgangsschaltung fuer lineares Gleichungssystem.
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1.22 LINEARE GLEICHUNGSSYSTEME 1 GRUNDLAGEN

Aus 3" I; = 0 (alle Strome I; flieen in den Knoten 3) folgt
Usi | Usz | Uso

— + =4+ —=—=0 . 1.31
R + Rs * Ry ( )
Aus Y U;; = 0 folgt
— U3t +Uso = U0 =0 (M) (1.32)
und
—Uso+Us2 + U =0 (M) . (1.33)

Mit % = G, gilt also in Matrixschreibweise

Gr Gi Gy Uso 0
1 -1 0 . Us1 = Uio
1 0 —1 Usa Uso

Dieses Gleichungssystem lasst sich mit der Kramerschen Regel leicht 16sen (Anhang).

Die Losung ist
_ G1Uip+ Ga Uy

Us —
0T GL+ G+ G
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2 Schaltungen mit Widerstanden,
Kondensatoren und Spulen

2.1 Wechselspannung

Wir haben bis jetzt zeitlich konstante Stréme und Spannungen bzw. Ein- und Ausschaltvor-
giange betrachtet. Fast alle elektronischen Schaltungen dieser Vorlesung werden mit Gleich-
spannung betrieben. Das heifit, die Versorgungsspannung ist (moglichst) konstant. Die Signa-
le, die uns interessieren, sind dagegen naturgemafl variabel, sonst wiirde keine Information
iibertragen werden.

Wichtige Signalformen sind periodische harmonische Schwingungen, periodische Rechtecksi-
gnale (square waves), Ségezahnsignale (die man auch beim Betrieb eines Oszilloskops oder
anderen Bildschirmen verwendet), Rechteckpulse, Pulse die beim Durchgang eines geladenen
Teilchens durch Detektoren entstehen und viele mehr (Abb. 2.1).

A AT |

S) —
N EAVERVERVARY BN
-1 F E - 0
A7 3w 2w -lm o 1m 27 3 L L L L L L L
wt t

U [Uo]
U [Uo]

Abb. 2.1 Darstellung haufiger Signalformen (in offensichtlicher Reihenfolge): harmonische Schwin-
gung, Rechteckpulse, Stufenpuls, Detektorsignal nach Pulsformung durch einen RC-CR -

Filter.

Alle periodischen Signale lassen sich nach Fourier als Summe von harmonischen Schwingungen
darstellen; auch fiir nichtperiodische Signale ist die Fourierzerlegung ein zentrales Hilfsmittel.
Es ist deshalb wichtig, die Wirkung von Widerstand, Kondensator und Spule auf Wechsel-
spannungen und Wechselstrome einer festen Frequenz f zu verstehen.
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2.1 WECHSELSPANNUNG 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

Sei U (t) eine harmonische periodische Schwingung U () = Uy sin(w t+¢). Dabeisind w = 27 f
die Kreisfrequenz, f die Frequenz der Schwingung in Hertz [Hz], Uy die maximale Amplitude
bzw. der Scheitelwert in Volt [V] und ¢ der Phasenwinkel in Bogenmaf.

Betrachtet man die Beziehung von Spannung und Strom an einem Widerstand, so gilt wegen
U = RI auch U(t) = RI(t). Die Spannung zwischen den Polen des Widerstands und der
Strom durch den Widerstand sind immer in Phase (Abb. 2.2).

T
1 F 1 2
— P e, 11 —
S e ™3 - A 0 =
- e 71, ~
1 F 4 -2
)
O 1 27
wt

Abb. 2.2 Widerstand: Wechselspannung (rot, durchgezogen) und Wechselstrom (blau, gestrichtelt)
als Funktion der Zeit ¢.

Dies ist bei Kondensator und Spule nicht so. Fiir einen Kondensator gilt wegen

dU 1
I:CE mit  U(t) = Up sin(wt) = Uy cos <wt— 72r>

fir den Wechselstrom

I(t) = Uyw C cos(wt)

Strom- und Spannungsamplitude stehen im Verhéltnis % = % Gleichzeitig sind die Schwin-
0 w

gungen von Strom und Spannung um 90° verschoben. Der Strom eilt der Spannung um 90°
voraus (Abb. 2.3(a)).

"Wir setzen ohne Einschrinkung der Allgemeinheit ¢ = 0, und wihlen eine Sinusspannung bzw. einen
Sinusstrom statt einer Linearkombination von Kosinus und Sinus.
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.1 WECHSELSPANNUNG

T v T
2
1
=
0 =~
~
-1
-2
2
1
o
0 ~
~
-1
-2
1
Om 17 2

Abb. 2.3 (a) Kondensator und (b) Spule: Wechselspannung (rot, durchgezogen)und Wechselstrom
(blau, gestrichtelt) als Funktion der Zeit t.

Fiir eine Spule gilt wegen

dl
U= LE mit  I(t) = Iy sin(wt) = Iy cos(wt — g)
fiir die Wechselspannung
U(t) =Iyw L cos(wt)
Strom- und Spannungsamplitude stehen im Verhaltnis [I]T? = w L. Hier verspatet sich der

Strom gegeniiber der Spannung um 90° (Abb. 2.3(b)).

Dasselbe Ergebnis erhdlt man natiirlich bei Wahl eines Stromes als I = I cos(wt) oder wenn
man statt vom Strom von der Spannung ausgeht.

Im Folgenden werden wir mit komplexen Grofien arbeiten, dann kann man Phasen und Am-
plituden in einer kompakten Schreibweise erfassen.
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2.2 KOMPLEXE ZAHLEN

2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

2.2 Komplexe Zahlen

Komplexe Zahlen sind hier unterstrichen. Die Grofle z ist eine komplexe Zahl. Statt i = 1/—1
bzw. i> = — 1 schreiben wir j = v/— 1, da ,,i“ in der Elektrotechnik den Strom symbolisiert.
Jede komplexe Zahl hat einen Realteil und einen Imaginarteil und lasst sich schreiben als

z=Re(z) +jlm(z) =a+jb

Dabei sind a und b reelle Zahlen.

2" ist die konjugiert komplexe Zahl

Es gilt

(27 25) = (2129)"

Insbesondere gilt damit auch

{a—i—jbr a—jb
c+jd

7c—jd

z ist der Betrag von 2z mit

z= \/Re(g)2 +Im(z)2 =2

Z*

(2.1)

(2.2)

(2.3)

(2.4)

(2.5)

z ist auch in der Form zel¥ darstellbar; dabei ist z die reelle Amplitude und ¢ ist die Phase

b

mit tany = .

Das Ganze wird sehr anschaulich in der komplexen Ebene.

b T T Z
¢
E 0 [
-b Z*
0 a

Re

Abb. 2.4 Komplexe Ebene. Die Abzisse entspricht dem Realteil von z, die Ordinate dem Imaginér-

teil.

Fiir die Exponentialfunktion gilt der Eulersche Satz

el? = cosp+jsing
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.2 KOMPLEXE ZAHLEN

Hilfreich sind auch die Beziehungen

ng:cos(ﬂ)—i-jsin(ﬂ):j ,
2 2
el T =l —cos(_7r>+jsin(_ﬂ> =—j
2 ’ (2.7)
el =cos(m) +jsin(nr) = -1 ,
el M =1

Sind die bisherigen Definitionen konsistent?

Fiir den Betrag von z gilt, wie oben angegeben,

|z| = ’zem‘ =z |cos ¢ + jsin p|

= z\/(cosg0+j sin ) (cosp — j singy) = z \/(COSQ<,0+SiD2 Y) =z
wie erwartet.

Fiir das Rechnen mit komplexen Zahlen ergeben sich die folgenden einfachen Regeln:

Addition:
21+ 29 =a1+az+j(b1 +b2) (2.8)
Multiplikation:
Z1Z9 = a10a9 — bi1ba+] (a1 by + as bl) = 21 29 ej (p1te2) (2.9)
Potenzieren: .
2" =z"el (¥) (2.10)

Im Komplexen ergeben sich die n-ten Einheitswurzeln, also die Losung der Gleichung

27k

M =z"ed9) =1 guel T mitk=1,..,n.
Losungen fiir n = 2 sind —1 und 1 (Abb. 2.5).

Im A

Abb. 2.5 Tllustration der Losungen der Gleichung z? = 1 in der komplexen Ebene.
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2.2 KOMPLEXE ZAHLEN 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

Im A

Abb. 2.6 Illustration der Losungen der Gleichung z? = 1 in der komplexen Ebene.
Losungen fiir n = 4 sind -1, +1, -j, +j (Abb. 2.7).

Beispict: (3 =54) = (1+58 =) (-5 - 8) = (-4 +59) (3 -52) =
1.

[ =
+

N[N
I

Im

Abb. 2.7 Illustration der Lésungen der Gleichung z* = 1 in der komplexen Ebene.

Die Vorteile der komplexen Darstellung werden spéter in den kommenden Unterkapiteln deut-
lich werden:

e Die Schreibweise ist kompakt und erspart vielfache Anwendung der trigonometrischen
Formeln.

e Die Phasen- und Amplitudeninformation ist schnell iiberschaubar.

Es ist einfach, von den komplexen Groflen durch Bilden des Realteils zu den realen Strémen
und Spannungen iiberzugehen.
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.3 VERALLGEMEINERTES OHMSCHES GESETZ

Aufler den gezeigten elementaren Beziehungen braucht man in der Elektrotechnik gelegentlich
noch den Integralsatz von Cauchy und den Residuensatz. Informationen dazu finden sich
im Appendix.

2.3 Verallgemeinertes Ohmsches Gesetz

Durch Einfiithren des komplexen Widerstandes fiir Wechselstrome und -spannungen der festen
Frequenz f = w/2m, der sogenannten Impedanz Z, besteht eine Beziehung

U=Z1 mit (2.11)
Widerstand:
Zr=R

Kondensator:

7 1 . 1

=K jwC ) wC
Spule:

Zg=jwlL

Dies ist das verallgemeinerte Ohmsche Gesetz. Die Impedanz Z ist fiir ohmsche Widersténde
reell. Fiir Kondensatoren und Spulen ist sie imaginér.

Die letzten beiden Beziehungen ergeben sich aus

. d .
U=Upel“" und l:Cd—% & I[=jwCUjel¥!

und damit
v_ 1
I jwC
bzw. aus
dl 1 .
U=L—= <& Ll:/gdt:,—erJ“’t
dt jw
und damit

=jwlL

I~

In der komplexen Ebene stellen sich Zp, Zx, Zg so dar:
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2.4 HOCHPASS 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

Im (2)

jwlL

> > Re(2)

Abb. 2.8 Darstellung des komplexen Widerstands Z in der komplexen Ebene.

Alle bisher genannten Regeln, z. B. KCL, KVL, die Theoreme von Helmholtz-Thévenin und
Norton, gelten unveréndert fiir die komplexen Groflien. Der Gesamtwiderstand Z zweier kom-
plexer Widerstiande in Reihe ist

Z=271+ 2,

Der Gesamtwiderstand Z zweier paralleler komplexer Widersténde ist

1 1\
Z=—+—
B (Zl * Z2>
Durch Bildung des Realteils kann man nach Abschluss der Schaltungsanalyse von den kom-
plexen Groflen wieder auf reale Strome und Spannungen zuriickkommen. Dabei bleiben die

korrekten Amplituden und Phasenbezichungen erhalten, z. B. die Phase zwischen der Ein-
und der Ausgangsspannung.

2.4 Hochpass

Ein Vorteil der komplexen Schreibweise ist, dass wir den Hochpass (Abb. 2.9) als einen Span-
nungsteiler auffassen konnen. Es gilt

Zs
Qaus_Qeinm
mit
,__Zy _ R 1 jwRC 2jwRC+(wRC)
7_ZI+Z2_M%+R_1+JMRC_ 1+(wRC)2

Die Grofle % wird auch komplexe Ubertragungsfunktion 3 genannt. Wir werden spé-

ter die Uber‘&agungsfunktion des Hochpasses genauer betrachten. Hier sind wir nur an den
Im(2)

Amplitudenverhéltnissen interessiert. Wir schreiben deshalb Z als Z eJ® mit tan ¢ = Re(2)"

"Multiplikation des Nenners und Zahlers mit jw C.
2Multiplikation des Nenners und Zéhlers der vorherigen Gleichung mit 1 —jw RC.
3Engl. transfer function.
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.5 TIEFPASS

4 wRC 1
Es ergibt sich 7 = ————x— d t =— . 2.12
s ergibt sic RO un any =~ (2.12)

Fiir hohe Frequenzen w > % gilt, Z ~ 1 und damit Uyys = Ugyy,. Fiir kleine w dagegen gilt
Z ~ 0 und Ug,s =~ 0.

Der Kondensator ist fiir hohe Frequenzen durchlissig, fiir kleine Frequenzen hat er einen
hohen Widerstand. Gleichspannung wird blockiert.

Achtung: Sehr hohe Gleichspannungen kénnen zum Durchbruch des Kondensators und damit
zum Kurzschluss fiihren.

Uein Z 2 Uaus

O \ 4 O

Abb. 2.9 Differenzierer oder Hochpass.

2.5 Tiefpass

Auch der Tiefpass (Abb. 2.10) ist in komplexer Schreibweise ein einfacher Spannungsteiler
mit
1 .
Qaus_Z Zy o jwC i 1 6 1—-jwRC

Uin © Zi+Z; i +R 1+jwRC 1+ (wRO)

Wieder schreiben wir Z als Z el ® mit

7 1 P Im
= ———— un anp =

VIt WRO)? ?~ Re(2)
Hier gilt Z = 1 fiir kleine Frequenzen. Kleine Frequenzen kénnen unabgeschwéacht passieren.
Fiir hohe Frequenzen w > % gilt Z =~ 0.

S

——wRC . (2.13)

Der Kondensator ist fiir hohe Frequenzen durchlassig und fiihrt so zum Kurzschluss der Aus-
gangsspannung. Diese Schaltung ist auch als Gleichspannungsfilter geeignet. Wechselspan-
nungsstorungen auf einer Gleichspannung werden abhéngig von ihrer Frequenz abgeschwécht.
Auflerdem ist die Ausgangsspannung phasenverschoben und lauft der Eingangsspannung hin-
terher. Die Phasenverschiebung nimmt mit ansteigender Frequenz zu (siche Abschnitt 2.10).

4y [ % _ jwRC jwRC
Z=\z22 also Z_\/<1+ijc) (_ 1—Jch)

5Multiplikation des Nenners und Zéhlers mit jw C.

SMultiplikation des Nenners und Zéhlers mit 1 — jw C.
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2.5 TIEFPASS 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

Z

1
ZQ Uaus
! IS

Abb. 2.10 Integrierer oder Tiefpass.

Uein

In Abbildung 2.11 ist die Wirkung eines Tiefpasses auf drei exemplarische Eingangssigna-
le unterschiedlicher Frequenz dargstellt. Wie erwartet ist die Abschwéchung fiir die hohen
Frequenzen stérker.

(a) (b)

Abb. 2.11 (a) Drei Eingangssignale gleicher Amplitude aber unterschiedlicher Frequenz und (b) die
abgeschwéchten Ausgangsignale nach Durchlaufen des Tiefpasses. Zur besseren Sichtbar-
keit sind die Kurven im Schaubild vertikal gegeneinander verschoben. Die Phasenbezie-
hung zwischen Ein- und Ausgangssignal ist im Bild nicht beriicksichtigt.

Das Verhéltnis der Ausgangsamplitude zur Eingagsamplitude ist in Abb. 2.12 dargestellt.
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1

0.992

0.707

0.303

f [Hz]

logarithmisch

Abb. 2.12 Ubertragungsfunktion eines Tiefpasses als Funktion der Frequenz. Die Ubertragungs-
funktion ist linear, die Frequenz logarihtmisch aufgetragen.

Anmerkung: Die lineare Darstellung der vertikalen Achse ist recht uniiblich.

2.6 Reihenschaltung von Widerstand und Spule

Wir betrachten die Schaltung in Abbildung 2.13 Welche Spannung liegt an dem Widerstand
und welche an der Spule an?

\j
Uein @

L Ur

\j
* 0

Abb. 2.13 Reihenschaltung von Widerstand und Spule [1].

Die Schaltung ist ein Spannungsteiler mit den komplexen Impedanzen Zp = R und Z; =
jw L. Es gilt also

A

Zy
=L ot Zr = Lein Zp+ 25

Die anliegende Wechselspannung U setzen wir mit U,;,, = Uyed“* an. Die Phase der Ein-
gangsspannung sei gleich 0.

Wir definieren

wlL

Z=Zp+Z,=R+jwLl= VR +uw? L2 eIueton(w)
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2.6 RL-REIHENSCHALTUNG 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

Im Folgenden kiirzen wir arctan (%) mit ¢ ab. Der Betrag von Z, der auch Scheinwiderstand

genannt wird, ist Z = VR? + w? L2. Die Groflen Z , Zp und Z; sind in Abbildung 2.14
dargestellt.

Im (2)
A

Re (2)
= >

R

Abb. 2.14 Darstellung von Z = Zp + Z; (grin) mit Zp = R (blau) und Z; = jw L (rot) in der
komplexen Ebene.

Fir die komplexen Spannungen Up und U;j, ergibt sich

QR:Uogejwt—go und QL:.]O‘éL Oejwt—ap:%erjwt—go-f—%

Die Phasenverschiebung zwischen den beiden Spannungen betrégt also wie erwartet 90°.

Die reellen Spannungen ergeben sich mit der korrekten Phasenbeziehung durch Bilden des
Realteils der komplexen Gréfien, also

L L L
Ur = Uog cos [wt — arctan (%)} und Up =Uyw 7 cos {wt — arctan (2) + 721

Im (Z)

A

" > Re(Z)

v

Abb. 2.15 Darstellung der komplexen Spannungen U, U und U in der komplexen Ebene fiir ¢ = 0
und % = 1 (z.B. bei der willkiirlichen Wahl von w = 10MHz, L = 100 uH, R = 1kQ
und damit ¢ = 7).
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.7 FREQUENZKOMPENSIERTER SPANNUNGSTEILER*

2.7 Frequenzkompensierter Spannungsteiler

Die Schaltung in Abbildung 2.16 ist bei der Nutzung des Oszilloskops von Bedeutung und
ist Teil eines Praktikumsversuchs. Der parallelgeschaltete Widerstand R; und Kondensator
C1 des Tastkopfes liegt in Reihe mit der Eingangsimpedanz des Oszilloskops, die aus dem
parallelgeschalteten Widerstand Ro und Kondensator Cy besteht. C; kann man adjustieren.
Auch diese Schaltung ist wieder ein Spannungsteiler. Es gilt

Ugus _ Ry || Z,

Uein  (R1llZ1) + (B2l Z5)

wobei Z; bzw. Zy die Impedanz von C; bzw. Cs ist. Der Eingangswiderstand Ry des Oszillo-
skops ist entweder 1 M(2 oder fiir schnelle Signale, bei denen es auf eine korrekte Terminierung
ankommt, 50 2. Die Kapazitdt Co wird unter anderem durch die Kabelkapazitdt bestimmt
und liegt im Bereich von 100 pF. Cy wirkt zusammen mit R; wie ein Tiefpass und verfélscht
die Messung hoher Frequenzen. Durch die korrekte Wahl des Kondensators C; kann man das
vermeiden. C'7 bildet mit dem Eingangswiderstand Ry des Oszilloskops einen Hochpass.

Wann ist das Spannungsverhéltnis % frequenzunabhéngig und welchen Wert hat es dann?

Es gilt

Ro
Ugus _ I+jw s Cy
T Ry Ro
Qezn 1+jw R C1 + 14+ jw R2 Co

Nach Multiplikation mit (1 4+ jw Ry C1) (1 + jw Ro C2) in Zéhler und Nenner ergibt sich

Qaus_ 1+jWR101
Usn  “Ri(1+jwRyCy) + Ry (1+jwRyCy)

Es ist bequemer, das invertierte Verhéltnis {Uﬁi zu betrachten mit

—aus

Qem 1 R1 (1 +ij2C2)

+ .
Qaus R2(1 +J£UR101)

Fir Ry C1 = Ry (s gilt

Das Spannungsverhéltnis ist dann wie gewiinscht frequenzunabhéngig, man sagt kompensiert,
und entspricht dem des rein ohmschen Spannungsteilers.
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Uein o <

o Uaus

(b)

Abb. 2.16 Frequenzkompensierter Spannungsteiler am Oszilloskop. (a) Foto eines Tastkopfes.
(b) Schaltkreis des Tastkopfes mit Eingangswiderstand des Oszilloskops [2].

Es gibt sehr unterschiedliche Tastkopfe je nach Art der Schaltung, die untersucht werden
soll. Oft ist Ry = 9MY(), was bei der Einstellung von Ry = 1M einer Abschwéchung des
Eingangssignals von 1:10 entspricht. Die Abschwichung verringert die ohmsche und kapazitive
Last, die die zu untersuchende Schaltung ,sieht*.

Hier handelte es sich um einen passiven Tastkopf. Weitere Typen sind differentielle Tastkopfe
oder aktive Tastkopfe mit einem integrierten Feldeffekttransistor zur Verstiarkung des Signals
direkt an der Schaltung und nicht erst im Oszilloskop.
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2.8 Kettenschaltung von RC-Gliedern*

Die Schaltung in Abbildung 2.17, die im Praktikum untersucht wird, kann man als eine Folge
von Spannungsteilern auffassen.

Ry . 1
= 1/ _ m t EZ =
=h Zl + Ry ! JwCZ

Es gilt U,us = Ug, fir i=1,2,3

Dies ist die bekannte Spannungsteilerformel. Es spielt keine Rolle, dass im Schaltkreis in
Abbildung 2.17 Strom sowohl durch R; wie auch durch Rs fliefit.

Frage: Warum nicht?

I : A Zo A

! ) 11 4 |

: LT o |

| |

I : Uein R3 R2 Rl Uaus

| |

| |

| o

s i : : : °
= |

Abb. 2.17 Kettenschaltung von RC-Gliedern [1].

Auflerdem gilt

Ry || (Z1 + )
Up, =Unp. 2.14
e 7+ Ry |[(2, + Ra) (2.14)
und p P

“" Zs+ Ry (Zy+ Re || (Z, + R1))

Fir die Praktikumsaufgabe wihlen wir Ry = Rg = R3 = Rund Z| = Zy, = Z3 = Z. Dann
ergibt sich (sieche Appendix)

Upis R R R ’
1
5 . WRO)Z —6
= 1-— 2.17
(wWRC)? T ORC ( )
5 ( 310)2 —6
= 1— —— 43 it =W 2.18
(wRC)2+J(p e wRC (2.18)

Die Phasenverschiebung zwischen Ausgangs- und Eingangsspannung hidngt von der Frequenz
ab. Fir w = —= 5 wird der Imaginérteil gleich 0. Das heifit die Phasenverschiebung ist

entweder 0° oder 180°. Durch Betrachten des Realteils konnen wir beide Falle unterscheiden.

e . 1 Uein . .. . .
Da der Realteil fir w = RC T8 den Wert 7o = —29 annimmt, also negativ ist, ist die

Phasenverschiebung 180° und nicht 0°.
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2.9 Dezibel

Das Dezibel dB wird gerne benutzt um das Verhéltnis von Leistungen, Spannungen oder
Stromen auszudriicken. So gibt man die Verstarkung eines Verstérkers oder die Abschwéchung
eines Filters in dB an. Fiir Leistungen ist das Dezibel definiert als

P,
10 log —=% |
ein
fiir Spannungen oder Stréme als
U I
20 log —=  bzw. 20 log —=
ein ein

log steht fiir den Zehnerlogarithmus. Haufig auftretende Werte sind in Tabelle 2.1 zusammen-
gestellt. *

dB Spannungsverhiltnis | Leistungsverhaltnis
20 log %2?: 10 log I;Z?i

100 10° 1010

40 100 10*

20 10 100
6,02 2 4
3,01 V2 2

0 1 1

1 1

—3,01 % L

—6,02 : :
-20 0,1 102
—40 0,01 10-4
—100 109 1010

Tab. 2.1 Ubersicht der géingigsten Dezibelwerte.

Durch den Logarithmus in der Definition des Dezibels kann man auch sehr grofle oder sehr
kleine Verhéltnisse kompakt darstellen. Ansonsten ist das Dezibel eher verwirrend — zum
einen, da nicht immer klar ist, ob es sich bei der in Dezibel ausgedriickten Gréfle um Leistun-
gen oder Spannungen bzw. Strome handelt, zum anderen, da es zahlreiche Sonderdefinitionen
gibt, mit denen man statt relativen absolute Leistungs- oder Spannungswerte ausdriickt.

P[W]
1mW

So ist der Wert der Leistung P ausgedriickt in dBm definiert als 10 log . Eine Leistung

von P =1W entspricht damit 30 dBm.

Entsprechend ist das dBmA definiert als 20 log % Ein Strom von 1pA entspricht also

THilfreich ist es auch folgende Werte zu kennen: log 2 ~ 0, 3010, % ~ 0,707.
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—60dBmA.

Die Verstarkung oder Dampfung zweier hintereinander geschalteter Verstarker, Filter etc. in
dB addieren sich, da log (a b) = loga + logb.

2.10 Bodediagramm

Das Bodediagramm ist eine beliebte graphische Darstellung der komplexen Ubertragungs-
funktion Z eJ?. Dabei werden der Betrag Z der Ubertragungsfunktion in dB und die Phase
¢ linear gegen den Zehnerlogarithmus der Frequenz f = 5% aufgetragen (Abb. 2.18).

Das Bodediagramm ist nicht nur hilfreich zur Veranschaulichung des Frequenzverhaltens von
Hoch- und Tiefpédssen und von Filtern im Allgemeinen. Es dient auch der Darstellung der
Verstdarkung und der Stabilitat von Verstarkern.

Wir hatten in Kapitel 2.4 hergeleitet, dass fiir den Hochpass bei hohen Frequenzen gilt Z ~ 1.
Dies entspricht 0dB wie im Diagramm in Abbildung 2.18(a) links auch angezeigt. Ein Vorteil
der logarithmischen Darstellung des Bodediagramms ist, dass man auch den Verlauf von Z fiir
kleine Frequenzen gut darstellen kann. Der Abfall von Z mit abnehmender Frequenz betrigt
20dB pro Frequenzdekade ® bzw. 6 dB pro Oktave. D.h., einer zehnfach kleineren Signal-
frequenz entspricht eine zehnfach kleinere Verstarkung. (Eine Oktave entspricht, wie in der
Musik, der Verdopplung oder Halbierung der Frequenz.) In der logarithmischen Darstellung
fallt Z proportional zu % ab.

8Fiir kleine Frequenzen gilt: Z = \/% ~ w RC. Auflerdem gilt 20 log % =20 log 11*0 = —20.
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2.10 BODEDIAGRAMM 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

o
T T
[e)
T 1

m L § m L §
=, - - o, - ]
N [ ] N [ ]
10! 102 f_3aB 103 104 10! 102 f_34B 103 104

[ [Hz] f [Hz]

S- S-
1 T 1 1 1 1
2

10t 102 f_3aB 103 104 10! 102 f_sz4B 103 104

f [Hz] f [Hz]

(a) (b)

Abb. 2.18 (a) Bodediagramm eines Hochpasses und (b) eines Tiefpasses.

Man definiert die Grenzfrequenz f_ 545 als die Frequenz, bei der Z auf den Wert % =—-3dB
abgefallen ist. Die Grenzfrequenz ist fiir den Hochpass und den Tiefpass gleich grofl und be-

tragt f_sqB = ﬁ bzw. w_34 = %. Dies iiberpriift man leicht durch Einsetzen in die
Formel fiir Z in Kapitel 2.4 und 2.5.

Anmerkung: Die Beziehung w_ 34 = R—lc darf man sich merken. Sie wird oft bendtigt.
Beispiel: Fiir R = 10 k2 und C = 100 nF ergibt sich w_345 = 1 MHz und f_34p ~ 159 kHz.

Wichtig ist auch das Verhalten der Phase, das heifit die Phasendifferenz zwischen der harmoni-
schen Eingangsspannung und der Ausgangspannung gleicher Frequenz. Fiir hohe Frequenzen
ist die Phasenverschiebung des Hochpasses ¢ = 0°. Dies ergibt sich aus tan ¢ = ﬁ ~0° fiir
hohe Frequenzen w > ﬁ, und entsprechend gilt arctan ¢ =~ 0°. Fir kleine Frequenzen strebt
tan ¢ gegen + oo und ¢ ~ +90°. Das heifit die Ausgangsspannung ist um 90° verschoben.
Der Wert der Phase bei der Grenzfrequenz betragt 45°.

Oft ist die Phasenbeziehung irrelevant, aber bei Verstarkern mit Riickkopplung ist die kor-
rekte Phasenbeziehung entscheidend.

Fiir den Tiefpass gilt Z ~ 0 dB fiir kleine Frequenzen, da dann Z = /iTwROE 1. Hier

fallt Z mit 20 dB pro Dekade fiir hohe Frequenzen ab. Die Phasenverschiebung ist fiir kleine
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.11 FILTER ZWEITER ORDNUNG*

Frequenzen ¢ = 0° und fiir hohe Frequenzen — 90°. Die Ausgangsspannung ist verzogert. Dies
kann man sich damit erkldren, dass es Zeit kostet, den Kondensator aufzuladen bzw. ihn zu
entladen.

Man kann sich den Phasenverlauf eines Hoch- und Tiefpasses sehr leicht merken. Bei |Z| =1
bzw. 0 db betragt die Phasenverschiebung 0°, bei |Z| << 1 ist die Phase entweder um +90°

(Hochpass) oder —90° (Tiefpass) verschoben. Die Phasenverschiebung bei w_3qp betragt +
45°.

2.11 Filter zweiter Ordnung*

Der Hoch- und Tiefpass aus dem vorherigen Abschnitt sind Filter erster Ordnung. Es sind
die einfachsten elementaren Filter. Es ist leicht, komplexere und bessere Filter aufzubauen,
wenn man mehr Komponenten einsetzt. So kann es zum Beispiel vorteilhaft sein, wenn die
Ubertragungsfunktion Z des Tiefpasses schneller als —20db pro Frequenzdekade abnimmt.
Im folgenden werden einige einfache Filter zweiter Ordnung vorgestellt, die aus jeweils einer
Spule und einem Kondensator als frequenzabhéngige Impedanzen aufgebaut sind.

2.11.1 Tiefpass
Abb. 2.19 zeigt einen Tiefpass zweiter Ordnung.
L

o—rrvr N

Uein %C R Uaus

Abb. 2.19 Beispiel eines Tiefpasses zweiter Ordnung.

Die Ubertragungsfunktion ergibt sich mit dem Widerstand R, den komplexen Impedanzen
Zo, Z1, und der Abkiirzung s = jw zu

1
sC R
_ ZCHR — Rtio — sRC+1 _ R
Zr+ Zc||R sL + Rsicl’ 5L+ﬁ s2RCL+sL+ R
R+

sC

(2.19)

Im Nenner tritt also ein Polynom zweiten Grades in s, also der Frequenz, auf. Dadurch fallt
der Tiefpass fiir hohe Frequenzen mit —40db pro Frequenzdekade ab. Auflerdem variiert die
Phase nicht zwischen 0° und -90°, sondern zwischen 0° und -180°. Mit den drei unabhéngigen
Werten von R, C' und L gibt es einen weiteren Freiheitsgrad im Vergleich zu Filtern erster
Ordnung. Dies ist die Giite (). Der Wert der Grenzfrequenz wy und der Giite @) ist

wo = QZWQRC

1
VLC
Mit den Gréfen wy und @ lisst sich die Ubertragungsfunktion des Tiefpasses auch als
w

32+%s+w3

7 —
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

schreiben. Je groBer @, desto hoher ist die Spitze der Ubertragungsfunktion bei w = wy.

Das Bodediagramm des Tiefpasses ist in Abbildung 2.20 dargestellt.

|A| [dB]

40

-40

-60

-80

-100

-
(=]
™

10%

103

10*
w [Hz]

10°

106

—
o
=

Rt

w [Hz]

Abb. 2.20 Bodediagramm eines Tiefpasses zweiter Ordnung mit w = 10 kHz und @ = 1 (durchge-
zogen), Q@ = 10 (gestrichelt) bzw. @ = 0,1 (gepunktet).

2.11.2 Hochpass

Abb. 2.21 zeigt einen Hochpass zweiter Ordnung.

Uein

Uaus

*J

[og

Die Ubertragungsfunktion ergibt sich zu

sLR

Abb. 2.21 Beispiel eines Hochpasses zweiter Ordnung.

sLIR _ _ G1%R  _ sLR
& +sLIR 5+ S5 S5(sL+ R)+ sRL
s?RCL s

sL+ R+ s2RCL - 32—1—%34—%%

(2.20)

(2.21)
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Man sieht leicht, dass der Betrag der Ubertragungsfunktion bei kleinen Frequenzen gegen den
Wert Null strebt und bei sehr hohen Frequenzen gegen 1 konvergiert. Auch hier betrdgt der
Anstieg 40 db pro Dekade, und wy = \/% und @ = woRC.

Das Bodediagramm des Hochpasses ist in Abbildung 2.22 dargestellt.

40 T

20

0

-20

-40

|A| [dB]

-60

-80

-100 M/ R B
10t 102 10° 104 10° 108

w [Hz]

=
o
=

225 T T T

45 T IR B S R R
10! 102 10° 10% 10° 108 107
w [Hz]

Abb. 2.22 Bodediagramm eines Hochpasses zweiter Ordnung mit w = 10 kHz und @ = 1 (durchge-
zogen), @ = 10 (gestrichelt) bzw. @ = 0,1 (gepunktet).

2.11.3 Bandpass
Abb. 2.23 zeigt einen Bandpass zweiter Ordnung.

R

C Uaus

Uein L T

[og & &

Abb. 2.23 Beispiel eines Bandpasses zweiter Ordnung.

Die Ubertragungsfunktion ergibt sich zu

L
__slllse  _ wEowm sL - Lok (2.22)
R+ sL|| & R+7S2Ij’é+1 s2RLC +sL+R s+ Es+uwp

Der Bandpass sperrt bei sehr kleinen und sehr groflen Frequenzen, bei mittleren Frequenzen
ist er durchlassig. Es gilt wg = \/% und @ = woRC.
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Das Bodediagramm des Bandpasses ist in Abbildung 2.24 dargestellt.

10—

|A| [dB]

135 T

¢ [deg]

-45

-90

135 Y PR
10t 102 10% 10* 10° 106 107

w [Hz]
Abb. 2.24 Bodediagramm eines Bandpasses zweiter Ordnung mit w = 10 kHz und @ = 1 (durch-
gezogen), @@ = 10 (gestrichelt) bzw. @ = 0,1 (gepunktet).

2.11.4 Bandsperre
Die Bandsperre (Abb. 2.25) verhélt sich gerade umgekehrt wie der Bandpass.

RIC’

Uein Uaus

(e, & O

Abb. 2.25 Beispiel einer Bandsperre zweiter Ordnung.

Die Ubertragungsfunktion ergibt sich zu

sL—i—% B s’LC +1 s +wd

— - = 2.23
R+sL+ 4 sRC+s2LO+1 &2+ Ds+wj (223)

mit wy = \/%TJ und @ = %wo. Hier ist @) ein Maf3 fiir die Breite des abgeschwéchten Bereichs.
Das Bodediagramm einer Bandsperre ist in Abbildung 2.26 dargestellt.
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10—

-20

-30

|A| [dB]

-40

-50

-60

70 I RPN R AT BN I
102 10° 104 10° 108 107
w [Hz]

=
(=]
T

135 LIS N I N B ¥ BN B ¥ B B B

¢ [deg]

135 TENY EEPRRY AR TR RS RS
10* 10% 103 10* 10° 108 107
w [Hz]

Abb. 2.26 Bodediagramm einer Bandsperre zweiter Ordnung mit w = 10 kHz und @ = 1 (durchge-
zogen), @ = 0,1 (gestrichelt) bzw. @ = 10 (gepunktet).

Anmerkung: Man kann Filter héherer Ordnung auch durch das Hintereinanderschalten von
Hoch- und Tiefpéssen erster Ordnung aufbauen (siehe Abb. 2.27). Welche Nachteile hat dies?

Ry Ry

l]éjn —I— (71 —I— (72 (]aus

Abb. 2.27 Filter aus zwei hintereinandergeschalteten passiven Tiefpéssen.

2.12 Allpassfilter®

Ein Allpass iibertréigt alle Frequenzanteile des Eingangsignals ungeddmpft auf den Ausgang.
Der Betrag der Ubertragungsfunktion |Z(w)| = 1 bzw. eine andere frequenzunabhiingige Kon-
stante wie wir unten sehen werden. Wozu ist der Allpass dann gut? Er wird benutzt, um die
Phase des Eingangsignals zu verdndern, d.h. das Signal abhéngig von der Frequenz mehr oder
weniger zu verzogern.

Ein Allpass erster Ordnung ist in Abb. 2.28 dargestellt.
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[og

Ry R
Uaus

Usin Ux D — U
Ry

v |

Abb. 2.28 Allpass erster Ordnung.

C

Es gilt

Z R
Uaus = U2 - Ul - Uein < ! )

Z+ R B R+ Ry
Die Ubertragungsfunktion fiir Ry = Ry ist

; dUauS_ Z R 11
- Usin ZJrR Ri+ Ry 1+8RC 2
~ 1/1-sCR
N 2<1+$CR>
1 /(1—-sRC)
- 5w
_ 1(1—2ijC w2R2CQ> (2.24)
2 1+ w2R2C?

Damit gilt
—2wRC
1 — w2R2C?

Hier ist die Amplitude der Ubertragungsfunktion konstant. Die Phase variiert von 0° bei
w = 0 bis zu —180° bei w — co. Man kann sich das Verhalten des Allpasses veranschaulichen,
in dem man die Extremfille w = 0 und w = oo betrachtet, die jeweils die Ausgangsspannung
Uaus = Uein (1 — %) = Usin/2 und Uyys = Uein (0 — %) = —Usin/2 erzeugen.

1
]Z\:§ und tangp =

Auch der Grenzfall

ist schnell tiberpriift und ergibt

1 1 1—9 1 —9
Uaus:Uein( ._> :Uein< J _) = ]Uein
1+35 2

und damit

Diese drei Spezialfille entsprechen der Phase von 0°, —90° und —180°. Das Bodediagramm
ist in Abbildung 2.29 dargestellt.
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2 LI L B L B B L BN N B B BN B

|A| [dB]

_8 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 11
10t 102 102 10 10° 108 107
w [Hz]

45 LN L B L B B L BN N B B B B B

¢ [deg]

-180

_225 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 11
10t 102 102 104 10° 108 107
w [Hz]

Abb. 2.29 Bodediagramm eines Allpasses erster Ordnung mit Grenzfrequenz w = 10 kHz.
Ein Allpassfilter zweiter Ordnung, eine symmetrische T-Topologie ist in Abb. 2.30 dargestellt.
Auch hier lisst sich die Ubertragungsfunktion elementar berechnen.

Ly

LYY Y.

Usin °_0_| l—o—o Uaus
4 4

Lo

Cs

1

Abb. 2.30 Beispiel eines symmetrischen Allpassfilters zweiter Ordnung,.
Wir stellen zuerst alle unabhingigen Gleichungen auf.
Uein = Ugus + Z111

Uein = Zoly + (Zy + Z5)14
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Iy =13+ 14
Uein = Uaus + ZQIQ + Z3IS
Ugus = 14(Zs + Zs) — Z313

Es gibt fiinf Unbekannte, ndmlich die Gréfen U, Io, I3, Iy, I;. Die Ubertragungsfunktion er-
gibt sich zu

s — Qs +uwp

= — =
= 32+%3+w§

Das Bodediagramm ist in Abb. 2.31 dargestellt. Hier ist die Phasenverschiebung grofler als
beim Allpass erster Ordnung (Abb. 2.28).

10 LN L L N L L N L L B B B L B B
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-30
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—60 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1
10t 102 102 10* 10° 10°
w [Hz]

=
(=]
<

45 LN L L B L L I N N N L B B I B B

-45

-90

¢ [deg]

-135

-180

_225 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 1 II 1 11
10t 102 10® 10% 10° 108 107
w [Hz]

Abb. 2.31 Bodediagramm eines Allpasses zweiter Ordnung.

2.13 Komplexe Filter*

In Abb. 2.32 ist eine etwas uniibersichtliche Bandsperre dargestellt (siehe Texas Instruments,
»,Op Amps for Everyone*). Es ist jetzt leicht, auch derartige Schaltungen zu analysieren.
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Uein —4¢ ¢ Uaus

Abb. 2.32 Bandsperre.

Die komplexe Ubertragungsfunktion ergibt sich zu (siehe Appendix 19.15)

U (tjen(4jen)
208 =G T S0t jwra) Q4w M0 TR (2:25)

Die Ubertragungsfunktion ist ein Polynom mit einer doppelten Nullstelle (zero) im Zihler
und zwei Polen (poles) im Nenner. (Die Nullstelle und Pole liegen in der linken Halfte der
komplexen Ebene mit Re(w) < 0.) Die Konstanten a und b ergeben sich zu

a:wzél,%l und a-b=2 , also b=~0,438

Das Bodediagramm der Ubertragungsfunktion ist in Abb. 2.33 dargestellt. Der Amplituden-
verlauf ist deutlich konturenreicher als ein Tief- oder Hochpass und hat ein Minimum bei
w = 1/RC. Ausgehend von kleinen Frequenzen fillt die Ubertragungsfunktion zunichst wie
ein einfacher Tiefpass ab. Dies wird durch den Pol bei w = 0.438/RC' bewirkt. Bei Erreichen
der Frequenz w = 1/RC, fiihrt die doppelte Nullstelle der Ubertragungsfunktion zu einem
Anstieg von 40 db/Dekade. Wird dann die Frequenz w = 4,561/RC' erreicht, so flacht die
Ubertragungsfunktion ab, da jetzt der zweite Pol relevant wird.

Das Phasenverhalten ist noch uniibersichtlicher und soll hier nicht betrachtet werden.
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Abb. 2.33 Bodediagramm der Funktion aus Gleichung 2.25.

2.14 Schwingkreise

Aus der Kombination von Kondensator, Spule und Widerstand kann ein Schwingkreis aufge-
baut werden. Dies ist ein weiteres Arrangement von Spule und Kondensator. Ein Schwingkreis
besteht aus einer Parallel- oder Reihenschaltung von Spule und Kondensator (Abb. 2.34 und
2.35), die durch eine Strom- oder Spannungsquelle angeregt werden. Diese Schaltung ent-
spricht bis auf die Position des Widerstandes der Bandsperre und dem Bandfilter aus Kapitel
2.13.

|
|

C Uaus

o

O

Abb. 2.34 Paralleler Schwingkreis getrieben von einer Wechselstromquelle.
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v T

=-—C

S

Abb. 2.35 Reihenschwingkreis getrieben von einer Wechselspannungsquelle.

Ein Schwingkreis muss nicht mit einer kontinuierlichen Wechselspannung betrieben werden,
sondern kann auch durch einen einmaligen Spannungs- oder Stromstofl angeregt werden.
Alternativ kann man nach Anlegen der Wechselspannung bzw. nach Anregen des Schwing-
kreises die Spannungsquelle kurzschlieflen bzw. die Stromquelle entfernen. Die Kopplung der
Energiespeicher Kondensator und Spule hélt dann auch ohne duflere Energiezufuhr fiir eine
Zeit harmonische Schwingungen von Strom und Spannung aufrecht, daher die Bezeichnung
Schwingkreis.

Wir behandeln den Schwingkreis gegen Ende der Vorlesung zur Illustration der Lésung von
Einschwingvorgéngen mittels des Laplace-Formalismus. Hier interessiert uns nur das mathe-
matisch einfachste Verhalten der Schaltung bei angelegten Wechselspannungen.

Wir berechnen zuerst den komplexen Widerstand, die Impedanz, der Kombination von Wi-
derstand, Kondensator und Spule. Aus Kenntnis des Gesamtwiderstands lassen sich in einer
konkreten Schaltung die Ausgangsspannung oder andere relevante Gréflen leicht ableiten.

2.15 Parallelschwingkreis

Im Parallelschwingkreis gilt

7 =

1
1 1 1 1 . 1
TR+Z+Z F—i—JwC’— oL

1 1
| Lo (wo- )
1 2

mit dem Betrag

1
Z = - und der Phase tany = (wL — wC) R . (2.26)

Der Betrag Z wird fiir die Resonanzfrequenz wg = ﬁ maximal. Fiir w = wy wird Z reell.
Z =Rund ¢ =0.

w

Der Betrag Z und die Phase sind in Abbildung 2.36 gegen die Frequenz o aufgetragen. Es
ist plausibel, dass Z fiir mittlere Frequenzen maximal ist. Denn fiir sehr kleine Frequenzen
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schlieit die Spule die Parallelschaltung kurz (Z ~ w L & 0) und fiir sehr grofie Frequenzen der
Kondensator (Z ~ % ~ 0). Fir mittlere Frequenzen haben beide einen von 0 verschiedenen
Widerstand.
Aus tan ¢ = (w% —w(C) R folgt, p = 7/2 bzw. 90° fiir w = 0, ¢ = — 90° fiir w = 00, und ¢ =
0 fir w =wp = \/%

LC
Auch der Phasenverlauf ist plausibel und entspricht fiir kleine Frequenzen einer Spule fiir
grofle Frequenzen einem Kondensator und bei der Resonanzfrequenz einem Widerstand mit

p=0.

Ao
= i
N 0.5 F 4
0 b PEERNRLLTT T RO,
0.5 w1 1 w2 2
w/wo
T
i I 4
5 o

1
vl
T

0.5 w1 1 w2 2
w/wo

Abb. 2.36 Impedanz und Phase fiir den Parallelschwingkreis fiir zwei unterschiedliche Bandbreiten
(siche unten) Aw = 0,3wy (durchgezogen) und Aw = 0, 1wy (gestrichelt).
2.16 Reihenschwingkreis

Im Reihenschwingkreis gilt

1
7 -7 . .
L=Zrp+ZctZy= R—FJWL—Jic

mit dem Betrag

1
_[po 1y _wl-ge
Z R+ (wL —C und der Phase tang 7 . (2.27)
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Hier wird der Betrag Z fiir die Resonanzfrequenz wg = \/% minimal. Auch das ist plausibel.
Da fiir kleine und grofle Frequenzen entweder der Kondensator oder die Spule einen grofien
Widerstand bieten, muss bei mittleren Frequenzen ein Minimum liegen. Auch hier gilt fir

w = wp wieder: Z wird reell, Z = R und ¢ = 0.

Der Phasenverlauf entspricht hier bei kleinen Frequenzen einem Kondensator und bei grofien
Frequenzen einer Spule. Das Bodediagramm des Reihenschwingkreis ist in Abbildung 2.37
dargestellt.

]
3 i
2 | i :
& i
\ ::
N i
1F L .
0 1
0.5 w1 1 w2 2
w/wo
T
T L
2 r T —
S-

0.5 w1 1 w2 2
w/wo

Abb. 2.37 Impedanz und Phase fiir den Reihenschwingkreis fiir zwei unterschiedliche Bandbreiten
(siehe unten) Aw = 0,3wp (durchgezogen) und Aw = 0, 1wq (gestrichelt).

2.17 Giite und Bandbreite

Die Giite @ eines Schwingkreises ist definiert als das Verhéltnis von Resonanzfrequenz wg und
Bandbreite A w o o

Q=x =0 (2.28)
Dabei sind wy und w; die Grenzfrequenzen, bei denen der Wert der Spannung oder des Stroms
auf % des Spitzenwertes, der bei der Resonanzfrequenz wy erreicht wird, abgefallen ist. Die
Bandbreite Aw ist das Frequenzintervall, in dem eine ,nennenswerte Ausgangsspannung
auftritt. Dieselben Frequenzen erhélt man aus der dquivalenten Definition von w2 als denje-

nigen Frequenzen, bei denen die Phase +45° ist.
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2.17 GUTE UND BANDBREITE 2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L

Anmerkung: Die Giite @ kann dquivalent aber allgemeiner definiert werden als die Zahl der
Schwingungen mit einer nennenswerten Amplitude bzw. {iber den relativen Energieverlust pro
Periode des freischwingenden Schwingkreises.

Wir bestimmen zuerst wo und wy fiir den Parallelschwingkreis. Aus U = Z I ergibt sich die
Ausgangsspannung, die der Erregerstrom bewirkt. Wir suchen also die Werte wy und wy, fiir
die Z auf % des Maximalwertes gesunken ist. Mit

gilt:

e 7 ist maximal, falls wC — w% =0 = Z=R.

2
o 7 ist auf % gesunken, falls (wC — ﬁ) = %.

Dies fithrt zu der quadratischen Gleichung

1 w

2—7 _— =
i(“ LC’) rc Y

mit den Lésungen

1 n 1 n 1 q 1 " 1 n 1
w = un w = — /=
Y27 9orCc T\ 2@RCE " LC T @2rRo) \2rRC2 T LC

Nur w; und wsg sind positive Frequenzen. Dadurch ergibt sich die Bandbreite als w; — w3 =
Aw = %. Entsprechende Gleichungen erhdlt man durch den alternativen Ansatz tan(£45°) =
+1=(j; -wC) R

Die Giite des Parallelschwingkreises ist also Qp = RTCC =R \/% . Es ist intuitiv einleuchtend,
dass sich die Giite proportional zu R verhélt. SchlieSlich bewirkt ein sehr kleiner Widerstand
eine Entladung oder sogar einen Kurzschluss von C' und L. Dagegen entspricht ein unendlich
hoher Widerstand dem idealen Schwingkreis.

Entsprechend leitet man die Bandbreite wy — w7 = Aw = % und die Gilite des Reihen-
schwingkreises Qr = \/%70 % = %\/g ab (siehe Appendix).

In Tabelle 2.2 sind einige der bisherigen Ergebnisse zu Schwingkreisen zusammengefasst. Fiir
einen Beispielwerte von C = 100 nF, L = 10 xH und R = 1 k€ ergibt sich fiir einen Parallel-
schwingkreis wg = 1 MHz, Aw = 10 kHz und Q = 100.

wo Aw Q
Reihenschwingkreis \/%70 &L \/%
Parallelschwingkreis 7\&—0 R—IC R \/g

Tab. 2.2 Ubersicht: Schwingkreise
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2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.18 RELLE R, C, L

Durch den Einsatz von Schwingkreisen in Schaltungen lassen sich Signalkomponenten der
Resonanzfrequenz wq verstiarken oder unterdriicken.

Frage: Wie erklart man sich anschaulich das Auftreten der Gréflen L und C in den Formeln
fiir die Bandbreite des Reihenschwingkreises und des Parallelschwingkreises?

2.18 Relle Widerstande, Kondensatoren und Spulen

Es gibt die unterschiedlichsten Widerstiande, Kondensatoren und Spulen, entsprechend der
Vielfalt der méglichen Anwendungen. Bei der Auswahl der Komponente kommt es nicht nur
auf den Wert des Widerstandes, der Kapazitit oder Induktivitdt an, sondern auf einiges mehr.
Wichtig sind auch

e die maximal vertrdglichen Leistungen, Strome und Spannungen des Bauteils

das Hochfrequenzverhalten

die Toleranz, das heif3t die zulédssige Abweichung z. B. des Widerstands vom Sollwert

die Temperaturstabilitdt und der erlaubte Temperaturbereich

die Bauform und Grofle

e bei grofleren Stiickzahlen auch der Preis.

Die aufgezéhlten Eigenschaften sind stark abhéngig von der Bauart der Komponente.

2.19 Reelle Widerstande

Zwei wichtige Typen sind in Abbildung 2.38 dargestellt. Der zylindrische Widerstand mit
Anschlussdrahten (through-hole) ist vielleicht vertrauter. Man kann die Drahtenden durch
Locher der Platine stecken und leicht festloten. Die miniaturisierten SMD-Widerstande wer-
den dagegen nur auf der Oberfliche der Platine befestigt und eignen sich besonders fiir kom-
pakte Aufbauten und maschinelle Bestiickung. SMD steht fiir Surface Mounted Device. SMD-
Bauteile sind leichter zu handhaben, als man auf den ersten Blick meinen konnte. Fir die
Detektorinstrumentierung und industrielle Produkte, z. B. Verbraucherelektronik, werden fast
ausschliefilich SMDs benutzt.

Wie kann man den Widerstand eines Bauteils einstellen? Entsprechend der Formel R = p %
variiert man den spezifischen Widerstand, die Lidnge oder den Querschnitt des Leiters. Alle
diese Moglichkeiten werden oder wurden in der Praxis verwendet.

So wurden in Kohlewiderstéinden Kohlepulver als Leiter mit Keramikteilchen als Nichtlei-
ter vermischt und verklebt. Durch Variation der Anteile von Kohle und Keramik lésst sich
der spezifische Widerstand einstellen. Diese Widerstande sind nicht mehr gebrauchlich.
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(a)

Abb. 2.38 (a) Drahtwiderstand. (b) SMD-Widerstand mit Lineal.

Man kann auch einfach einen diinnen Metalldraht, z. B. eine Nickel-Chrom-Legierung, iiber
einen Tragerstift aus Plastik, Hartglas oder Keramik wickeln. Die Lange und der Querschnitt
des Drahtes bestimmen dann den Widerstand. Diese Widersténde sind fiir mittlere und ho-
here Leistungen (> 1W) geeignet und verbreitet. Es ist wichtig, dass man beim Wickeln
nicht gleichzeitig eine Spule erzeugt! Das kann man durch Bifilarwickelungen (Wickelung
einer Drahtschleife, statt eines Einzeldrahtes) vermeiden, trotzdem sind diese Widerstande
aufgrund ihrer induktiven Komponente fiir Hochfrequenzanwendungen nicht geeignet.

Schichtwiderstinde werden hergestellt, indem man auf einen zylindrischen Triger eine
diinnen Kohle, Metall oder Metalloxidschicht aufbringt. Man kann die Schichtdicke variieren
(ﬁ pum bis 10 pm), z. B. bei Kohleschichtwiderstdanden, oder aus der Vollschicht Windungen
strukturieren (Metallschichtwidersténde) und damit den Widerstand einstellen.

Zur Herstellung von Dickschichtwiderstédnden werden auf ein flaches Keramiksubstrat lei-
tende Schichten aufgedruckt und bei hohen Temperaturen (> 850°C) verfestigt (gebacken).
Fir Diinnschichtwiderstédnde wird das Metall unter Vakuum aufgedampft. In beiden Tech-
nologien kénnen die Schichtdicke und Fléche und damit der Widerstand kontrolliert werden.

Deckglasur (Schutzschicht)
Wrdamtanﬁssd'l - h = — innere Kontaktierung
“_ #1| =+— Endkontakte
— f / (Lotanschluss)
7 ,/ ]
S Abglmch mit Laser

~ Keramiksubstrat (Al,O,)

e & ey

Abb. 2.39 Aufbau eines SMD-Widerstands in Dickfilmtechnologie (Quelle: Leonhard Stiny).
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Der reelle Widerstand hat nicht nur einen ohmschen Widerstand, sondern auch kapazitive
und induktive Komponenten. Daher sieht das Ersatzschaltbild des reellen Widerstands wie in
Abbildung 2.40 dargestellt aus.

C
[
[

o—e— }——r"—e—o0
R L

Abb. 2.40 Ersatzschaltbild eines reellen Widerstands.

Die Spule in Reihe zu dem ohmschen Widerstand ist fiir gewickelte Widerstdnde und Wi-
derstdnde mit Anschlussdrihten besonders wichtig und kann leicht Induktivitdten von 1 uH
bis 10nH annehmen. Der Kondensator parallel zu Spule und Widerstand wird zum Beispiel
durch die Endflichen eines Bauteiles gebildet.

Was bedeutet dies qualitativ fiir das Freuenzverhalten eines Widerstands?

Bei sehr hohen Freuenzen schliet der Kondensator die Reihenschaltung von Widerstand und
Spule kurz. Die Impedanz nimmt bei hohen Frequenzen also immer ab. Hohe Frequenzen
liegen im Bereich von Gigaherz bis zu hunderten von GHz. Bei mittleren Frequenzen be-
einflussen sowohl der Kondensator wie die Spule die Impedanz. Die Schaltung dhnelt einem
Parallelschwinkreis. Es kann zu einer Resonanzerh6hung der Impedanz gegeniiber dem nomi-
nallen Wert des Widerstands kommen. Das Verhalten bei mittleren bis kleinen Frequenzen
ist im folgenden exemplarisch ausgefiihrt.

Fiir den komplexen Leitwert des realen Widerstands ergibt sich

1
—— - 4iwC
R+ij+Jw

I

Mit den Definitionen 7o = RC und 7, = % folgt

(o)

R +jwTe

- 1+ijL

und damit
Z 1 1 -1 14+ jwTr

ROIGR ~ itjwor HI¥T©

Multiplikation des Zahlers und Nenners mit [1 — jw 7¢ — wo 7 71 ] ergibt

Cl+4jwrec—wiToTL

7 (+jwr)(Q—-jwre—w?rot)

R (1—w?rcm)? + w273
Der Ausdruck ist etwas uniibersichtlich, deshalb betrachten wir im folgenden nur kleine und
mittlere Frequenzen und vernachlissigen Terme der Ordnung w? und w* (siehe M. Reisch).

Z _ 1+4+jw(r,—1c)

R” 1+ w?7te (e —271)
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Wichtig an diesem Ausdruck ist zweierlei:

1. Fir 7¢ = 71 verschwindet der Imaginérteil. Dies kann man fiir nicht zu grofle Wi-
derstdinde im Bereich von 10 — 1 KQ durch geeignete Dimensionierung der Bauform
erreichen.

2. Das Frequenzverhalten des Realteils von Z, der bei kleinem Imaginérteil den Betrag
Z bestimmt, hidngt von der Differenz 7« — 27 ab. Fiir 7¢ > 277 nimmt Re(Z) mit
der Frequenz ab und der kapazitive Anteil dominiert. Dies ist besonders bei grofem R
der Fall. Re(Z) kann auch mit der Frequenz zunehmen, falls ab 7 < 277. Dies ist bei
kleinem R wahrscheinlicher.

Das Frequenzverhalten von typischen Diinn- und Dickschichtwiderstdnden ist in Abbildung
2.41 gezeigt. Bei Frequenzen unterhalb von 10 MHz muss man sich bei nicht zu groflen Wi-
dersténden keine grofien Gedanken um die Frequenzabhéngigkeit machen.

20,00% T
0,00% &

] — 100K Thin
= ] — 100K Thick
= -2000% — 10K Thick
?E: I — 10K Thin
5 -40,00% F — 1K Thick
E T — 1K Thin
P T — 100 Thick
2 -5000% — 100 Thin
= + e 3.3 T

] 39 Thick

-80,00% ]
-100,00% T
1 10 100 1.000 10.000 1 v i
Frequency (Mhz) Thick = Thick Film

Abb. 2.41 Frequenzverhalten von Widerstanden (Quelle: Vishay).

2.20 Reelle Kondensatoren

Auch fiir den Kondensator gibt es eine Vielzahl von Typen mit sehr unterschiedlichen Eigen-
schaften. Eine Auswahl ist in Abb. 2.42 gezeigt.
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Abb. 2.42 Beispiele fiir bedrahtete Kondensatoren.

Der Wert der Kapazitét eines idealen Plattenkondensators ist durch C' = ¢g ¢, % gegeben. In
praktischen Einheiten gilt

: 2
C = 8, 9[fF] € A [in mm?]

d [in mm]

Um eine grofle Kapazitdt zu erreichen, kann also die Flache A der Platten, ihren Abstand d
oder die relative Dielektrizitdtskonstante €, optimiert werden.

Die Dielektrizitdtskonstanten verschiedener Materialien sind in Tabelle 2.3 zusammengestellt.
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Material Dielektrizitatskonstante
Luft 1
Teflon 2,1
Epoxy 3,6
AlyO3 10
TasOs5 27
Nb2Os5 42
Kapton 3,3
BaTi Og 38
Mineralol 2,2
PbZr,Ti;_, (PZT)?% 300...4000
Si 11,8
SiO- 4,5
Diamant 16,5
Porzelan 7
Wasser (18°C) 81

Tab. 2.3 Dielektrizitdtskonstanten.

Neben dem einfachen Plattenkondensator gibt es noch andere Bauformen, z. B. den Zylinder-
kondensator (Abb. 2.43) mit der Kapazitit

l
in (32)
Hier sind Ry und Ry der Innen- und der Aulendurchmesser der konzentrischen Zylinderscha-
len, ! ist die Zylinderléinge. Durch das Auftreten des Logarithmus ist die Abhédngigkeit der
Kapazitdat von den Radien 71 und 79 klein.

Mit der Gleichung 2.29 kann z.B. die Kapazitit einer abgeschirmten Leitung ® berechnet
werden.

C=2meer (2.29)

Abb. 2.43 Zylinderkondensator.

Man unterscheidet folgende Kondensatortypen:

8Blei-Zirkonat-Titanat
9Dabei ist die Signalleitung am Innenleiter angeschlossen. Der AuBenleiter (Mantel) liegt an Masse.

64



2 SCHALTUNGEN MIT R, C UND L 2.20 REELLE KONDENSATOREN

e Papierkondensatoren

e Keramikkondensatoren

o Kunststofffolienkondensatoren

e Elektrolytkondensatoren: Aluminium, Tantal, jeweils nass oder trocken.

Um hohe Kapazitdtswerte bei kleiner Baugrdéfle zu erreichen, wird oft durch Schichten oder
Wicklungen die Kondensatorflache A vergrofert (Abb. 2.44. Es wechseln sich Leiter, Isolator,
der Leiter des zweiten Pols, Isolator usw. ab. Da jede Schicht in der Mitte des Kondensators
zu beiden Seiten die andere Elektrode ,sieht* gilt fiir die Kapazitit eines Folienkondensators

C ~ 2 €0 € — . (230)

\

Abb. 2.44 Folienkondensator.

Metall <\

Dielektrikum

Die Zuleitungen werden seitlich an den Wicklungen und nicht etwa an den Enden der Folie
angeschlossen, um die Leitungsliange moglichst klein zu halten. Dies reduziert auch die sto-
rende Leitungsinduktivitét.

Die ersten massengefertigten Kondensatoren waren gewickelte Papierkondensatoren aus
zwei Schichten dlgetrinktem Papier und Metallfolien. Das Ol ist ein sehr guter Isolator.

Kunststofffolienkondensatoren decken heutzutage einen weiten Bereich an Kapazitéts-
werten ab. Je nach Konstruktion reicht die Spannungsfestigkeit bis in den kV-Bereich. Bei zu
hohen Spannungen kann es zu Durchschldgen kommen, die jedoch nicht zu einem dauerhaften
Kurzschluss fithren (,selbstheilend®).

Bei einem Schichtkondensator erhéht sich mit jeder Lage die Kapazitit

CSchicht ~ €0 €r (’I?, — 1)% . (231)
Keramikkondensatoren sind als Einschicht- oder Vielschichtkondensatoren aufgebaut. Spe-
ziell als Vielschichtkondensatoren'® zur SMD-Bestiickung finden sie weite Verbreitung. Die
Keramik bildet das Dielektrikum und ist mit anderen Stoffen gemischt, um bestimmte Ei-
genschaften, wie Frequenzunabhéngigkeit oder geringe Temperaturabhéngigkeit, zu erhalten.
Zur Herstellung wird Keramikpulver mit den entsprechenden Zusatzstoffen gemischt, in Form
gebracht und gesintert.

0Fngl. Multi-layer ceramic capacitor (MLCC).
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Abb. 2.45 Schematischer Aufbau eines Vielschichtkondensators.

Elektrolytkondensatoren

Elektrolytkondensatoren (Elkos) sind in der Praxis auf Grund ihrer grofien Kapazitéten bei
relativ kleiner Baugrole sehr beliebt. Anders als bei den bisher geannnten Kondensatoren
muss man bei Anschliefen von Elkos ihre Polung beachten. Bereits eine falsche Anwendung
fithrt zur Explosion und Zerstérung der Elkos.

Die Anode eines Elkos ist rau und hat deshalb eine grofie Oberflache. Zur Erzeugung des Di-
elektrikums wird die Anodenoberflache oxidiert. Die Oxidschicht liegt in der Gréflenordnung
von nur 1 - 10 nm. Bei ,nassen* Alu- und Tantal-Elkos wird nun als Kathode eine leitende
Fliissigkeit benutzt, die alle Bereiche der Grenzfliche erreichen kann. Diese wird durch eine
feste Kathodenkontaktierung umschlossen. Hat der Gleichanteil der Spannung bei Benutzung
die richtige Polung, bleibt das Dielektrikum erhalten bzw. wird weiter aufgebaut.

Oxidschicht
(Dielektrikum)

Alufolie Elektrolyt Alufolie
(Anode) (Kathode) (Kontaktierung)

Abb. 2.46 Schematischer Aufbau eines Elektrolytkondensators.
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Aluminium-Elektrolytkondensatoren besitzen eine Aluminiumoxidschicht (AlyO3) als
Dielektrikum. Die Anodenfolie wird aufgewickelt, um noch mehr Oberfliche auf kleinem Platz
unterzubringen. Die Lebensdauer ist dadurch begrenzt, dass der (oft) fliissige Elektrolyt im
Laufe der Zeit nach auflen diffundiert, so dass der Kondensator austrocknet.

Bei Tantal-Elektrolytkondensatoren besteht die Anode aus rauem, gesintertem, porésem
Tantal, Dielektrikum ist Tantalpentoxid (TazOs). Neben flissigen Elektrolyten gelingt auch
die Herstellung mit festem Elektrolyt aus Braunstein oder Polymer. Dies hat den Vorteil, dass
keine Verdunstung stattfindet und somit eine lange Lebensdauer mdoglich ist. Dafiir ist der
Preis des Tantals hoch.

Ersatzschaltbild eines Kondensators

Das Ersatzschaltbild eines Kondensators ist in Abbildung 2.47 dargestellt.

R

C ESR ESL

Abb. 2.47 Ersatzschaltbild eines reellen Kondensators.

Der Kondensator C' entldadt sich mit der Zeit iiber den Widerstand R. Je grofler R, desto
grofer ist die Entladungszeit.

ESR steht fir Fquivalent Series Resistance, ESL fur FEquivalent Series Inductance. Sowohl
ESR wie ESL sollten moglichst klein sein. Der ESR wird durch den Leitungswiderstand in den
Elektroden (oder auch im Elektrolyt) und Anschliissen verursacht. Die Induktivitdt ESL wird
im Wesentlichen durch die Zuleitungen bewirkt. Typische Werte fiir ESR sind 0,01 — 0,1
fiir Folienkondensatoren und 0,05 — 1 Q2 fiir Elkos.

Das Frequenzverhalten reeller Kondensatoren weicht von dem idealen Verlauf — ji deut-
lich ab (Abb. 2.48), da

1
Z=——+jwlL+ESR
jwC
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Abb. 2.48 Frequenzverhalten von Kondensatoren in doppeltlogarithmischer Auftragung (Quelle:
Wikipedia).

Man sieht deutlich den Einfluss der induktiven (ESL) und resistiven (ESR) Komponenten.
Fiir kleine w dominiert der kapazitive Term %, fiir hohe Frequenzen der induktive Term w L.
Das Frequenzverhalten eines Kondensators ist oft wichtiger als der exakte Wert seiner Kapa-
zitat.

Giite und Verlustfaktor

Die Giite (Q eines Kondensators ist als das Verhéltnis der Impedanz % zu ESR definiert,
also als m Man bezeichnet den Tangens des Verhéltnisses von ESR zur Impedanz i

des idealen Kondensators als Verlustfaktor ! (Abb. 2.49). Der Verlustfaktor ist der Kehrwert
der Giite. Ist der ESR klein, sind auch die Verluste klein.

Verlustfaktor = tand = ESRw C . (2.32)

Fiir kleine Werte von w bzw. kleine ESR gilt somit ndherungsweise tan d = ¢.

YEngl. dissipation factor.
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Im(Z)

Re(Z)

-j/wC / Ny -

~\!

Abb. 2.49 Illustration des Verlustfaktors eines reellen Kondensators.

2.21 Reelle Spulen

Typische Spulentypen sind:
e Zylinderspule (Solenoid)
e Ringspule (Toroid)
e Drahtring
e Scheibe.

Die Zylinderspule besteht aus einem schraubenférmig gewickelten Leiter. Das Magnetfeld
und damit die Induktivitdt der Spule werden von der Spulengeometrie und von der magneti-
schen Permeabilitit des Mediums, das die Spule einschliefit, bestimmt. Die Induktivitit einer
(unendlich) langen Zylinderspule ist gegeben durch

A
L = o pir N? T (2.33)
Dabei ist pg die magnetische Permeabilitdt des Vakuums bzw. die magnetische Feldkonstante
mit g = 471077 [%] = 12,566... 1077 [%] 12" 4, die relative magnetische Permeabilitiit
bzw. die magnetische Feldkonstante des Spulenkerns bzw. des Mediums, das die Spule ein-
schliefit, [ die Lange und A die Querschnittsflache der Zylinderspule.

T TR R

7..!5"

Abb. 2.50 Zylinderspule mit teilweise herausgezogenem Eisenkern.

m
s2

12Tn SI-Einheiten: [H/m] = 1

o=iap
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Die Induktivitdt L einer endlich langen Zylinderspule ergibt sich zu

1

L~ e
Ho My l1—|—0’45%

, (2.34)

wobei D der Drahtdurchmesser ist.

Anmerkung: Das induzierte Magnetfeld zeigt in Richtung der Zylinderachse.

(a) (b) (c)

Abb. 2.51 (a) Ringspule. (b) Toroidpule. (c¢) Scheibenspule (Quelle: Michael Reisch, Elektronische
Bauelemente, 2. Auflage).

Ein Toroid (Ringkernspule) besteht aus einem Kern mit hoher magnetischer Permeabili-
tdt, um den schraubenfoérmig ein Leiter gewickelt ist. Wird der Leiter von einem Gleichstrom
durchflossen, bildet sich insbesondere in dem Kern ein starkes, kreisformig geschlossenes Ma-
gnetfeld aus. Dies setzt voraus, dass der Kern keine Unterbrechungen hat. Deshalb ist eine
Toroidspule schwer zu wickeln bzw. herzustellen. Die Induktivitit einer Toroidspule betragt

2

.
L::UIOMTN25

2
14—

52 (2.35)

Eine sehr einfache Form einer Spule ist ein einzelner Drahtring, der z. B. auch auf Leiter-

platten gedruckt werden kann
D
Doi_d
d D

Zwei sehr unterschiedliche Toroidspulen sind in Abb. 2.52 dargestellt.

In

Lintt) = 27 i e (D= 5) fen

+0, 047] . (2.36)
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(b)

Abb. 2.52 Einfacher Ringkerntrafo zum Einsatz auf Leiterplatten (a) und Spule fiir ITER (b) auf
dem Geldnde des KIT (Campus Nord).

Scheibenspulen eignen sich besonders als gedruckte Spulen auf Leiterplatten. Fiir den An-
schluss in der Mitte ist ein Via fiir die Riickleitung auf einer zweiten Leiterplattenlage notig.
Die Induktivitdt einer quadratischen Scheibenspule mit Kantenldnge a ist ndherungsweise

L=popu N?0,85a . (2.37)

Die Permeabilitét einiger typischen Materialien sind in Tabelle 2.4 inklusive der Frequenzab-
héangigkeit aufgefiihrt:

Material | relative Permeabilitit u,

Vakuum 1
Luft 140,410°6
Kobalt 80...200
Eisen 300...10000
Ferrite 4...15000
uMetall 50000...140000
(NiFe)
Supraleiter 0

Tab. 2.4 Permeabilitit inklusive Frequenzabhingigkeit (vgl. Wikipedia).

Die magnetische Permeabilitdt hingt vom dufleren Magnetfeld ab. Wird die Spule von einem
Wechselstrom durchflossen, ist auch die Frequenzabhéngigkeit von p zu beachten.
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Spulenkerne

Spulenkerne dienen zum Erhohen der Induktivitdt. So wird z.B. ein Eisenkern durch das
Magnetfeld magnetisiert. Dies bedeutet bei Wechselstromen, dass der Kern laufend umma-
gnetisiert wird. Insbesondere bei starkeren Feldern kann bei dem Kern eine Hysterese in der
Magnetisierung beobachtet werden, die Verlusten entspricht. Bei noch starkeren Feldern geht
die Magnetisierung des Kerns in die Sattigung und der magnetische Fluss wird durch den Kern
nicht mehr vergroflert. Verluste treten bei Wechselstrémen auch auf, indem sich durch das ver-
dnderliche Magnetfeld im Kern Wirbelstrome ausbilden. Zur Reduzierung der Wirbelstrome
kann der Kern z. B. aus mehreren diinnen, voneinander isolierten Platten zusammengesetzt
sein.

Giite und Verlustfaktor

Die Giite @ einer Spule ist als das Verhaltnis E‘]"—L definiert, also als Blindwiderstand der
Spule zu Wirkwiderstand bzw. Verlustwiderstand derselbigen. Der Verlustfaktor ist analog zu
dem des Kondensators als

R
tand = — 2.38
an oL ( )
definiert.
Im(Z)
jwlL
5
Re(2)
R
Abb. 2.53 Groflen zur Berechnung der Spulengiite.
Induktivitaten

Bei sehr hohen Frequenzen koénnen sich auch kleinste Induktivitdten auf das Schaltverhal-
ten auswirken, z. B. solche von Drahtverbindungen (wirebonds) integrierter Schaltkreise. Eine
Drahtverbindung hat je nach Dicke eine Induktivitat/Léange von 0,5...1 I%—Ir{n [3]. Geringere
Induktivitéten treten bei der Flip-chip Montage auf. Hier liegen die (unerwiinschten) Induk-
tivitdaten nur noch im Bereich von pH bis 100 fH [4]. Dies ist in der Hochfrequenztechnik und
fiir das Rauschverhalten von ladungsempfindlichen Vorverstéirkern von Bedeutung, bei denen
das Rauschen proportional zur Eingangskapazitit zunimmt.
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Ersatzschaltbild einer Spule

RKern

L RCu

Cp

Abb. 2.54 Ersatzschaltbild einer reellen Spule.

Jede Spule hat auch einen ohmschen Widerstand, der mit der Zahl der Windungen N bzw.
der Lénge [ des gewickelten Leiters zunimmt.

Dieser Widerstand ist in Abbildung 2.54 mit R, bezeichnet. Er kann durch Anlegen von
Gleichspannung an die Spule leicht bestimmt werden. Bei Wechselspannung treten zusétzli-
che Effekte auf, die in Rgern, und Cp zusammengefasst sind. Ryern, fasst Verluste wie das
Ummagnetisieren des Kerns und Wirbelstrome im Kern zusammen. Cp wird zum Beispiel bei
einer Zylinderspule durch kapazitive Kopplung zwischen Windungen verursacht und macht
sich bei hoheren Frequenzen bemerkbar.
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3 Diode

3.1 Diode

Die Diode, deren Schaltsymbol in Abbildung 3.1 dargestellt ist, ist ein Zweipol.

N
1

Abb. 3.1 Schaltsymbol einer Diode.

Im Gegensatz zu Widerstdnden, Kondensatoren und Spulen ist die Diode ein nichtlineares
Bauelement. Der Strom durch die Diode und die an der Diode anliegende Spannung sind nicht
proportional zueinander. Die Diode dhnelt in ihrem Verhalten einem Ventil. Abhéngig von
der Polaritdt der angelegten Spannung ist die Diode durchléssig oder nahezu undurchlassig
flir Strom.

Die Strom-Spannung-Kennlinie der Diode wird durch die Dioden- oder Shockley-Gleichung

e U
I=1Ig [e%] - 1} — Ig [eUT - 1} (3.1)

beschrieben. Die Spannung kq—eT = Ur betriagt bei Raumtemperatur (7" = 300 K) rund 26 mV,
Ig ist der Sperrstrom, U die externe Spannung, ¢. ist die Elementarladung und k die Boltz-
mannkonstante. Die Shockley-Gleichung driickt die generische Strom-Spannungskennlinie ei-
ner Diode aus, wird aber der Vielfalt der m6glichen Dioden nicht gerecht. Deshalb fithrt man
einen Parameter n ein und modifiziert Gl. 3.1 zu

U
I=1Is [enUT - 1] (3.2)

Der Parameter n nimmt Werte zwischen 1 und 2 an.

Die Shockley-Gleichung ist in Abbildung 3.2 fiir zwei Werte von n graphisch dargestellt. Der
Sperrstrom ist um viele Groflenordnungen kleiner als der Durchlassstrom. Damit der Sperr-
strom in einem Strom-Spannungsdiagramm {iberhaupt sichtbar wird, werden die negative und
positive Ordinate meistens unterschiedlich dimensioniert, z. B. [mA] auf der positiven Achse
und [nA] auf der negativen Achse.

Vorsicht: Spéter diskutieren wir noch das Verhalten bei sehr grofien negativen Spannungen,
das die Shockley-Gleichung nicht beschreibt.

74



3 DIODE

3.1 DIODE

100 mA

80 mA

60 mA

40 mA

100 mA

80 mA

60 mA

40 mA

20 mA

0 mA

-1 nA

-2 nA

-1.2

-0.4

-0.2 0 0.2 0.4

0.6

-0.8

-0.4 0 0.4 0.8

1.2

Abb. 3.2 (a) Diodenkennlinie entsprechend der Shockley-Gleichung fiir n=1. Durchlassstrom in
[mA], Sperrstrom in [nA]. (b) Diodenkennlinie fiir n=2.

Anmerkung fir die Vorlesung: Vergleiche Abbildung 3.2 mit dem Datenblatt einer Diode,
z.B. T'S4448 RZ150 mW High Speed SMD Switching.

Was bedeutet dieser Kennlinienverlauf?

Es gibt zwei Lesarten:

1. Betreibt man die Diode mit einem nennenswerten festen Strom in Durchlassrichtung,
z.B. bei 1/10 des zuldssigen Maximalstroms, so féallt fast unabhéngig vom Betrag des
Stroms an der Diode die sogenannte Schwellenspannung Ug ab. Fiir Silizium-pn-Dioden

ist Ug = 0,7V.

2. Legt man eine feste positive Spannung grofler der Schwellenspannung an, so fliefit ein
grofer Strom durch die Diode. In einer realistischen Schaltung wird der Strom wahr-
scheinlich nicht durch die Diode, sondern eher durch andere Bauelemente begrenzt wer-
den, z. B. durch die externe Spannungsquelle, Lastwiderstdnde, Vorwiderstande etc.
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Die wichtigsten Funktionen von Dioden sind in der Praxis folgende:
e Gleichrichtung, also der Umwandlung von Wechselspannung in Gleichspannung

e Spannungsvervielfachung, z. B. als Hochspannungsgenerator oder zur Verdopplung von
Gleichspannungen

e Spannungsreglung (Zenerdioden)
e Spannungsbegrenzung (Schutzdioden)

Auflerdem dienen Dioden als Lichtquelle (Leuchtdiode, Laserdiode) und Optokoppler, als
Lichtdetektor (Photodiode, PIN-Diode, Avalanche-Diode, Solarzelle), steuerbarer Kondensa-
tor fiir Schwingkreise, und ,last, but not least* als Detektor fiir geladene Teilchen.

Dioden sind also sehr vielseitige, aber auch komplexe Bausteine.

3.2 Halbleitertechnologie fiir Physiker

Man kann elektronische Schaltungen mit Dioden und Transistoren (Kapitel 5) entwerfen, oh-
ne viel iiber Halbleitereigenschaften oder die Physik von Halbleiterbausteinen zu wissen. Die
Kenntnis der Kennlinien einer Diode oder eines Transistors und einiger anderer Eigenschaften
aus dem Datenblatt des Herstellers fiihrt schon recht weit.

Aber es ist natiirlich hilfreich und interessant, die Vorgéinge in einem Halbleiter zu kennen,
ein grundlegendes Verstédndnis fiir die Funktionsweise von Diode und Transistor zu entwickeln
und mit elementaren Fertigungstechniken vertraut zu sein. Trotz der immer noch exponentiell
ansteigenden Transistordichte gibt es physikalische Grenzen der Leistungsfihigkeit moderner
Bausteine. Es ist insbesondere fiir Physiker wichtig, ein Gefiihl fiir das Mdogliche zu entwi-
ckeln.

Anspruchsvolle Elektronikprojekte sind oft auf viele Jahre angelegt. Die Entwicklung der
Elektronik fiir die Teilchendetektoren am Large Hadron Collider LHC in Genf hat rund zehn
Jahre gedauert. Auch industrielle Projekte, wie die Entwicklung eines neuen Prozessors, dau-
ern viele Jahre. Eine der grofien Schwierigkeiten der Elektronikentwicklung bei LHC bestand
darin, die richtige Transistortechnologie auszuwahlen und zu verstehen, welche Verbesserun-
gen eine modernere Transistorgeneration erméglicht. Nun ist das nicht ganz einfach, und die
Experimente und Gruppen des LHC haben sehr unterschiedliche Ansétze gewéhlt. Nicht alle
sind gleich gut!

3.3 Halbleiter im thermischen Gleichgewicht

Halbleiter leiten Strom deutlich schlechter als die besten metallischen Leiter und deutlich
besser als gute Isolatoren. Der spezifische Widerstand einiger wichtiger Materialien ist in
Tabelle 3.1 zusammengestellt. Typische Halbleitermaterialien sind z.B. Silizium, Germanium
und Kohlenstoff (Diamant), alles Elemente der IV. Hauptgruppe. Relevant sind auch Verbin-
dungshalbleiter wie GaAs, InSb, SiC, GaN, HgCdTe, CdZnTe, etc.

Das wichtigste Halbleitermaterial der Elektronik ist aber bei weitem Silizium. Silizium ist ein
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sehr haufiges und daher billiges Material. Es 148t sich aulerdem sehr gut verarbeiten. Die
Zahl der Siliziumatome in einem Volumen von einem Kubikzentimeter ist 5 - 10?2, Die Rein-
heit von Si-Wafern in der Chipproduktion betrigt typischerweise 10719 (oder 99,9999999%,
»9 Neunen®). Die Reinheit von detektortauglichem Silizium ist noch grofier.

Der spezifische Widerstand variiert nicht nur sehr stark zwischen unterschiedlichen Halblei-
tern, sondern ist fiir alle Halbleiter stark temperaturabhéngig. Durch thermische Anregung
werden Elektronen aus dem Valenzband in das Leitungsband angehoben und kénnen sich dort
frei bewegen. Die dazu bendtigte thermische Energie hdngt von der Bandliicke ab. Durch das
gezielte Einbringen von Fremdatomen vor allem der III. oder der V. Hauptgruppe, dem soge-
nannten Dotieren, lasst sich die Leitfdhigkeit von Halbleiterkristallen gezielt erhéhen. Es gibt
dann zusétzliche Elektronen, die zum Aufbau des Kristallgitters nicht benotigt werden, oder
freie Gitterplatze, die sogenannten Locher, die als ,,Sprungbrett® fiir den Elektronentransport
dienen. Im Béndermodel spricht man von mit Elektronen gefiillten Energiezustéinden in der
Néahe des Leitungsbands bzw. von Lochzustinden in der Ndhe des Valenzbands. Typisch sind
Absténde von einigen Dutzend meV.

Héufige Dotierungsmaterialen sind Bor (B, Z=5), Aluminium (Al, Z=13), Gallium (Ga, Z=31)
oder Indium (In, Z=49) aus der dritten Hauptgruppe und Phosphor (P, Z=15), Arsen (As,
Z=33) oder Antimon (Sb, Z=51) aus der 5. Hauptgruppe. Typische Dotierungsdichten variie-
ren von 10'2 — 10'® Fremdatomen/cm?. Die Dichte der freien Ladungstriiger in intrinsischen
(reinem) Silizium aufgrund der thermischen Eigenleitung betrigt dagegen bei Raumtempera-
tur nur rund 10'° Elektronen/cm?.

Einen Halbleiter mit einem Uberschuss an Elektronen aufgrund der Dotierung nennt man n-
dotiert, einen mit einem Uberschuss von Lochern p-dotiert. Abhéingig vom Grad der Dotierung
unterscheidet man n~-dotierte, n-dotierte, n*- und n*+-dotierte Halbleiter. Dabei steht n~
fiir schwach dotierte Halbleiter mit einer Dotierungsdichte von 1013 —10'® Fremdatomen/cm?,
n steht fiir 10" — 10, nt fiir 10® — 10%° und n* fiir noch extremere Werte. Selbst in einem
schwach dotierten Halbleiter ist die Eigenleitung nahezu irrelevant im Vergleich zu der Leitung
aufgrund der Donatoren oder Akzeptoren, so dass die Dotierung den spezifischen Widerstand
des Halbleiters deutlich veréndert. Eine schwache Dotierung entspricht einem spezifischen
Widerstand von einigen k). So dotiertes Silizium wird zur Herstellung von Siliziumdioden
zur Teilchendetektion verwendet. Hier kommt rund ein Fremdatom auf 107 Siliziumatome.

Die Zahl der Elektronen n und Locher p ist durch die Zahl der (moglichen) Zustdnde im
Leitungsband N¢g und Valenzband Ny und der Besetzungswahrscheinlichkeit der Zustédnde
bestimmt. Die Besetzungswahrscheinlichkeit F'(F) ist temperatur- und energieabhéngig und
durch die Fermiverteilung gegeben

1
14+ exp(ngF) ’
EFr ist die Fermienergie, bei der die Besetzungswahrscheinlichkeit F(Er) = 50%. Fiir intrin-
sische Halbleiter gilt in guter Naherung Er = (E¢ + Ey)/2. Die Fermieenergie liegt in der
Mitte der Bandliicke. Falls £ — Er > kT, kann man F(E) durch die Boltzmannverteilung

F(E) (3.3)

E—-Efp

F(F) ~ exp(— T )

(3.4)
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anndhern. Fir Silizium mit einer Bandliicke Eg von 1.12 eV ist diese Bedingung bei Raum-
temperatur (Ur = 26 mV) sehr gut erfiillt.

Mit Gleichung 3.4 gilt

Eg—E Ep—BEy

n=Nce *r und p=Nye T (3.5)

In einem intrinsischen, also reinen bzw. nicht dotierten Halbleiter, entspricht die Zahl der
Locher genau der Zahl der freien Elektronen n = p. Daher ist es hilfreich, die sogenannte
intrinsische Ladungstrigerdichte n; zu definieren. Es gilt

E

n; = VN Ny e # (3.6)

wobei E¢ die Breite der Bandliicke ist: Eq = Ec — By

Damit gilt auch
Ep—E E—Ep
n=mn;e ¥, p=mn;e kT (3.7)
und
np = n;> (3.8)

Die Gleichung 3.8 gilt auch fiir dotierte Halbleiter und wird als Massenwirkungesetz! bezeich-
net. In n-dotierten Silizium ist damit die Dichte der Lécher p gegeben durch p = n? /Np,
Np ist die Dichte der Donatoratome. Analog ist in p-dotierten Silizium damit die Dichte der
Elektronen im Leitungsband n durch n = n?/Na gegeben; N4 ist die Dichte der Akzeptora-
tome.

Material ‘ p[Q cm)] ‘
Ag 1,610

Cu 1,71076

Au 2,21076

Al 2,910

Ge 2107%...20

Si 2107%...10*
GaAs 21074...2108

Kohlenstoff 3,51073
Epoxidharz | 10'0...10'7

Kapton 1013 ...10%
SiO, 104...1016
Teflon 1018
Porzellan 1014
Glas 102 ...10'7

Tab. 3.1 Spezifischer Widerstand einiger wichtigen Leiter, Halbleiter und Isolatoren.

'Engl. mass action law
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Die Bandliicke E¢ und intrinsischen Ladungstriagerdichten fiir einige wichtige Halbleiter sind
in Tabelle zusammengestellt.

Si Ge GaAs | Diamant
Eg [eV] 1,12 0,67 1,42 5,5
ni [em™3] | 1,110 | 2,410% | 1,810° | < 10°

Tab. 3.2 Bandbreite Eg und intrinsische Ladungstréagerdichte von Silizium, Germanium, Galliu-
marsenid und Diamant bei Raumtemperatur.

3.4 Funktionsweise einer Diode*

Beim Zusammenfiigen zweier unterschiedlich dotierter, elektrisch neutraler Hableiter passiert
folgendes (siehe Abb. 3.3 - 3.5):

1. Die jeweiligen Majoritatsladungstriger diffundieren auf die andere Seite.

Elektronen diffundieren aus dem n-dotierten Halbleiter in den p-dotierten Halbleiter.
Locher diffundieren aus dem p-dotierten Halbleiter in den n-dotierten Halbleiter.

2. Durch die Dotierung éndert sich die elektrische Ladung des Halbleiters nicht. Die zuge-
figten Donator- und Akzeptoratome sind ja jeweils neutral. Durch die Diffusion entsteht
aber ein rdumliches Ladungsungleichgewicht, und es baut sich eine elektrische Spannung
zwischen den unterschiedlich dotierten Halbleitern auf.

Jetzt sind weniger Elektronen und mehr Lécher auf der n-dotierten Seite als vor dem
Diffusionsvorgang. Entsprechend 14dt sich dieser Bereich positiv auf, der p-dotierte Be-
reich ladt sich negativ auf. Das so verursachte elektrische Feld & wirkt der Diffusionsbe-
wegung entgegen, da es die Elektronen in die der Diffusion entgegengesetzte Richtung
driften ldsst. Dadurch stellt sich eine Gleichgewicht und eine stabile Spannung, die Dif-
fusionsspannung Up, zwischen den beiden Bereichen ein. Die Diffusionsbewegung wird
kompensiert.

3. Die auf die p-dotierte Seite diffundierten Elektronen fiillen die Lécher. Man sagt, sie
rekombinieren mit den Loéchern. Dies fiithrt zu einer Verarmung von freien Ladungs-
tragern. Auch auf der n-dotierten Seite fiihrt die Diffusionsbewegung der Elektronen zu
einem Mangel an freien Ladungstrigern. Man bezeichnet den Ubergangsbereich deshalb
als Verarmungszone oder auch als Raumladungszone (siehe Abb. 3.4 bzw. 3.5).

Interessant wird das Verhalten bei Anlegen einer dufleren Spannung U, zusitzlich zu
der Diffusionsspannung. Wichtig sind der Betrag und die Polaritdt des Feldes. Wirkt
das Feld der Diffusion entgegen, so sperrt die Diode. Gleichzeitig verbreitert sich die
Verarmungszone.
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@) @) @) ° ° ° ° ° °
@) @) @) ° ° ° ° ° °
o) o) o) o o o o o o
@) @) @) ° ° ° ° ° °
@) @) @) ° ° ° ° ° °
o) o) o) o o o o o o

Abb. 3.3 Illustration eines pn-Ubergangs ,vor“ der Diffusion der freien Ladungstriger. Die offenen
Kreise stellen die Locher der p-dotierten Seite dar, die kleinen fetten Kreise die Uberschuss-
elektronen der n-dotierten Seite.
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Abb. 3.4 Illustration eines pn-Ubergangs nach der Diffusion der freien Ladungstriger. Die offenen
Kreise stellen die Locher der p-dotierten Seite dar, die kleinen fetten Kreise die Uberschuss-
elektronen der n-dotierten Seite. Der mittlere Bereich ohne Symbole ist die Verarmungs-

zone.
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Abb. 3.5 Tllustration eines pn-Ubergangs nach der Diffusion der freien Ladungstriger mit einer
unscharfen Grenze der Verarmungszone.

Wir wollen diese qualitativen Uberlegungen quantifizieren und die Diffusionsspannung, das
elektrische Feld und die Breite der Raumladungszone ausrechnen. Die Stromdichte Jp;ys
aufgrund der Diffusion von Elektronen betragt

d7n
" dx

Dabei ist D,, die Diffusionskonstante, fiir die nach Einstein gilt:

Jpiff = qe D (3.9)
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kT
Dp =", , (3.10)
Qe

1y ist die Elektronmobilitdt. Der Diffusionsstrom nimmt also linear mit der Temperatur, der
Mobilitat und der rdumlichen Ladungstrigerasymmetrie dn/dzx zu.

Die Stromdichte Jp,;s; aufgrund der Driftbewegung betragt

JDrift = QG,U/nn@[d . (311)

Eine analoge Beziehung gilt fiir den Lochstrom. Insgesamt gilt fiir Elektronen und analog fiir

Locher:
dﬁ

dzx

Der Halbleiter ist im thermischen Gleichgewicht. Aus dieser Beziehung lésst sich die Diffusi-
onsspannung ausrechnen. Es gilt

Jpiff + JIprift = ge Dn +gepipné& =0 . (3.12)

dn dn do kT dn
efnn& = —qe Dy — = —un kT — it §=——"—=——— . 1
Qe n M q Tn tn k T und damit T — (3.13)
Durch Integration iiber dz und dn ergibt sich
In dn n(xy,)
Up = n) — O(—xp) = kT — =kT1 3.14
D ¢($ ) ¢( mp) - n n(_xp) ( )

Am und jenseits des Randes z,, gilt n(z,) ~ Np und entsprechend n(—x,) =~ n?/N 4. Damit
folgt

(3.15)

n;

Up = kT In (ND5A>

Diese wichtige Beziehung gilt auch fiir n — n™-Ubergange, etc. Dies ist z.B. fiir CMOS-
Pixelkameras relevant. Up betragt in pn-Dioden aus Silizium etwa 0,6 V.

Aus Gl. 3.12 ldsst sich auch herleiten, dass der Wert der Fermienergie im thermischen Gleich-
gewicht ortsunabhéngig ist, also % = 0. Dies folgt mit Gl. 3.7 und E = [ &dx aus

d dE dE
JDiff+JDriftZQeDn£+QGMnn£ZQeDn n ( r_ >+Qeunnéa:
dx kT dx dx
IE IE (3.16)
P (F —qeé’) e pinnE = ppn —= =0
dx dx

Unter Annahme der in Abb. 3.6 illustrierten Néherungen ergibt sich die Feld- und Poten-
tialverteilung (siehe auch Abb. 3.6). Wir nehmen nun an, dass die Verarmungszone scharfe
Rénder (bei xp, 0, und z,) besitzt und dass die rdumliche Ladungsverteilung homogen ist.
Die Breite der Verarmungszone d = x,, + x,,, bzw. die Werte x,, und z,, miissen im folgenden
bestimmt werden. Die Raumladung im Bereich [z, 0] betrégt —g/N4, wobei N4 die Zahl der
Akzeptoratome ist. Die Raumladung im Bereich [0, x,] betragt ¢/Np, wobei Np die Zahl der
Donatoratome ist. Das elektrische Feld & bzw. Potential ¢ ergibt sich aus der (eindimensio-
nalen) Poissongleichung:
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dz?2 dxz €€, €0 €

Damit ergeben sich durch Integration der Ladungsdichte in den Bereichen [z,, z] und [z, 2]
zwei Losungen:

& (x) :/x P dx' = e [NAI/]I Z—M und &4 () :+M

-z
—x, €0 €r €0 €r p €0 €r €0 €r

(3.18)

AuBerhalb der genannten Bereiche, also fiir z < —x, und z > z,, gilt E(z) = 0. Sowohl das
elektrische Feld & wie das Potential ¢ ist am Punkt z = 0 stetig. Durch Gleichsetzen der
Terme in GI. 3.18 folgt:

Nyzp=Npz, . (3.19)
Mit der weiteren Beziehung d?¢/dz? = —d& /dz (siehe oben) folgt

N 2
und  ¢(xn) = % (3.20)
'S

2
qe N4 Ty
2€9 €y

P(xp) = —
Die Potentialdifferenz ¢(x,,) — ¢(—z,) entspricht der Diffusionsspannung Up. Liegt zusétzlich
eine dufere Spannung U an, so gilt

¢e Npz2  geNaz:
2€0€r 2€0€r

Up—-U = (3.21)

Aus 3.19 und 3.21 folgt

2€¢,€g Ny 2¢.¢g Np
Ty = Up—-U) und =z, = Up—-U 3.22
ﬁe Np (Na+ Mgy (02~ U) P \/qe Na(Nat Np) (T2 70 322

Die Breite d = xn + x), der Raumladungszone hingt damit gemafl

2 € €0 1 1
d= —+— ) (Up-U 3.23
¢ % (NA+ND)( p-U) (3.23)

von den Dotierungen und der angelegten Spannung U ab. Fir eine negative Spannung U
verbreitert sich wie oben gesagt die Raumladungszone.
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A Raumladungsdichte
—zp
Tn €T
A Feldstarke
—Zp Tn
x
Eo<0 7
A Potential
—Zp Tn T

Abb. 3.6 Raumladungsdichte, Feldstirke und Potential eines pn-Ubergangs.

3.5 Gleichrichterschaltungen

Eine Gleichrichterschaltung? wandelt Wechselspannung in Gleichspannung um. Die einfachste
Gleichrichterschaltung, die Einwegschaltung, besteht aus nur einer Diode. Die Schaltung ist
in Abbildung 3.7 dargestellt.

Die Diode lasst nur einen nennenswerten Stromfluss in Durchlassrichtung zu und zwar fir

2Engl. rectifier, AC-DC converter
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Spannungen U oberhalb der Schwellenspannung Ug =~ 0,7 V. Entsprechend treten am Aus-
gang und an der Last R keine negativen Spannungen auf.

D

NI
gl

ORI

Abb. 3.7 Gleichrichterschaltung mit einer Diode.

Eine sinusférmige Eingangsspannung U = Uj sin w t und die entsprechende Ausgangsspannung
sind in Abbildung 3.8 dargestellt.

u/V

5 10 15 20 25 30 35 40

t/ms

Abb. 3.8 Gleichrichterschaltung: Eingangsspannung (rot) und Ausgangsspannung (blau, gestri-
chelt).

Diese elementare Schaltung hat eine Reihe von Unzulénglichkeiten. Zum einen ist die Aus-
gangsspannung nicht konstant, sondern in Durchlassrichtung noch sinusférmig. Die Gleich-
richtung ist auch recht ineffizient, da die Energie der gesamten negativen Halbwelle und eines
kleinen Teiles der positiven Halbwelle nicht genutzt wird 3.

Anmerkung: Abbildung 3.8 gilt nur fiir nicht zu hohe Frequenzen. Beim sehr schnellen Wechsel
der Stromrichtung kommt die Diode nicht mit und lésst eine kurze negative Spannung durch,
bevor sie sperrt. Auflerdem stellen die Diodensperrschicht, das Gehduse und die Zuleitungen
eine parallel geschaltete (nichtlineare) Kapazitat dar.

Mit einem Kondensator C parallel zum Lastwiderstand Ry, (Abb. 3.9) kann man die Aus-
gangsspannung glatten.

3Der Nutzungsgrad der Schaltung, das heifit die Leistung am Ausgang der Schaltung normiert auf die
Eingangsleistung, betriagt ungefdhr

. . Us
mit « = arcsin —
T Uy

1 {UO—US} T—2«
2 Uy
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D UL
i

() cl |7

Abb. 3.9 Gleichrichterschaltung mit Diode, Kondensator und Lastwiderstand.

Wie funktioniert diese Schaltung?

Der Kondensator wird durch die Diode in einem oder mehreren Wechselspannungszyklen auf
die Spitzenspannung Uy — Ug aufgeladen. Gleichzeitig wird der Lastwiderstand Ry mit Span-
nung und Strom versorgt. Sobald die Eingangsspannung unter den Wert U + Ug sinkt, sperrt
die Diode. Die Last ist jetzt von der Spannungsquelle isoliert. Jetzt liefert der Kondensator
den Laststrom. Dabei entlddt sich der Kondensator mit der Zeitkonstanten 7 = Ry C, und

ot
die Spannung nimmt exponentiell mit Uo = Uge £L¢ = U {1 — RLtiC} ab (Abb. 3.10). Im
néchsten Zyklus wird der Kondensator dann wieder auf die volle Spannung aufgeladen usw.

u/V

5 10 15 20 25 30 35 40

t/ms

Abb. 3.10 Eingangs- und Ausgangsspannung der Gleichrichterschaltung aus Abb. 3.9.

Wenn man die Spannung méoglichst konstant halten will, ist es wichtig, dass die Entladungs-
zeitkonstante 7 deutlich grofler als die Periodendauer T' der Eingangswechselspannung ist,
alsoT™ > T = %

Zahlenbeispiel: Die Frequenz f sei 50 Hz, die Periodendauer T also 20ms. Der Lastwider-
stand Ry, sei 100 (2. Hier ist ein Kondensator mit einer Kapazitat von 1 mF ausreichend. Mit
7=100Q - 1mF = 100ms gilt 7 > T = 20 ms.

Die maximale Schwankung der Ausgangsspannung Ugs wird auch Brummspannung Ugg ge-
nannt. Die Brummspannung sollte moéglichst klein sein. Es gilt

AQ 1 T I
= —=— | I;dt=I] — = —= . .24
Uss C C/L LGTCF (3.24)

Eine grofle Kapazitét ist also besser als eine kleine. Kleine Laststrome und Periodendauern
auch, aber diese Groflen sind durch die Umstédnde vorgegeben.
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Die korrekte Wahl der Diode ist auch wichtig. Die Diode muss dauerhaft eine maximale Sperr-
spannung von rund 2 Uy — Ug — % aushalten konnen.

Das Aufladen des Kondensators ist schnell im Vergleich zum Entladen, da hier die relevan-
te Zeitkonstante R; C' durch den kleinen Innenwiderstand R; der Spannungsquelle gegeben
ist. Dabei treten kurzfristig hohe Strome auf. Bei der Wahl einer Diode muss also auch die
Abwirme berticksichtigt werden.

Gratzschaltung

Der Nachteil der Schaltung 3.7 ist, dass die Leistung der negativen Halbwelle nicht genutzt
wird. Die Lastleistung stammt nur aus dem Kondensator, die Spannungsquelle ist durch die
Diode in Sperrrichtung von der Last getrennt. Dies vermeidet man mit der Grétzschaltung
(Abb. 3.11). Hier kommen vier Dioden zum Einsatz. Die Gréatzschaltung ist ein sog. ,Voll-
weggleichrichter®. Die obige Schaltung dagegen ,,Halbweggleichrichter*.

Abb. 3.11 Gleichrichtung mittels einer Grétzschaltung.

Der Spannungsverlauf einer Gratzschaltung ist in Abb. 3.12 dargestellt. Hier ist die Brumm-
spannung geringer, da das Aufladen doppelt so hdufig erfolgt.
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uv
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Abb. 3.12 Eingangs- und Ausgangsspannung der Gleichrichterschaltung aus Abb. 3.9.

Halbbriicke und Vollbriicke*

Die Gratzschaltung ist eine spezielle Realisierung der allgemeinen Briickenschaltung. Die be-
kannte Wheatstonesche Briicke zur Prézisionsbestimmung von Widersténden ist in Abb. 3.13
zu sehen.

R1 RB

WD =

Rz R4

Abb. 3.13 Vollbriicke aus Widerstédnden, Spannungsquelle und Last Ry.

Diese Briicke besteht aus einer Parallelschaltung von zwei Spannungsteilern (R;/Ry und
R3/Ry). Hier hingt nicht nur der Betrag der Lastspannung von den Werten der Widerstande
ab, sondern auch das Vorzeichen der Spannung und damit die Stromrichtung. Die sieht man
leicht in Abb. 3.14, in der die Widerstdnde durch Schalter ersetzt sind. Dieses Arrangement
wird als Vollbriicke oder suggestiv auch als H-Briicke bezeichnet.
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Si Ss

w(D =

Abb. 3.14 Vollbriicke aus Widerstdnden und Spannungsquelle.

Sind die Schalter S; und S4 geschlossen und Sy und Ss offen, liegt Uy am Widerstand Ry,
an. Sind dagegen Sy und S3 geschlossen und S7 und Sy offen, liegt —Uy an Ry, an, und die
Stromrichtung &ndert sich. Die Schalter sind in der Regel als Dioden wie in der Grétzschal-
tung oder als Transistoren realisiert.

Als Halbbriicke bezeichnet man das Arrangement in Abb. 3.15.

S 1 R3

WD =

Abb. 3.15 Halbbricke.

Hier werden entweder die Spannung Uy — Up/2 = Up/2 an die Last Rj angelegt. (S; ist
geschlossen und Sy offen) oder die Spannung 0 — Uy/2 = —Up/2 (S2 geschlossen und S;
offen). Halbbriicken werden u. a. in Spannungswandlern (DC-DC und AC-DC) eingesetzt.

3.6 Schutzdiode

Dioden werden oft eingesetzt, um Uberspannungen und damit verbundene Schiden an Bautei-
len zu verhindern. Die Bauteile kénnen Transistoren, integrierte Schaltkreise (ICs), Schalter,
Spulen, Elektromotoren, supraleitende Magnete und vieles mehr sein. Ein einfaches Beispiel
ist in Abbildung 3.16 gezeigt.
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Beim Offnen des Schalters S wiirde ohne die Diode D durch Selbstinduktion (siehe Spule)
eine hohe Spannung U = LdI/dt auftreten. Der positive Pol der Spannung liegt auf der
Schalterseite.

Die Selbstinduktion der Spule versucht, den Stromfluss aufrecht zu erhalten. Die Diode ar-
beitet als sogenannte Freilaufdiode, begrenzt die Selbstinduktionsspannung auf etwa 0,7V
und stellt wihrend des Abklingens der Selbstinduktion einen Pfad fiir den durch die Spule
erzwungenen Strom zur Verfiigung.

o ®

Abb. 3.16 Schutzdiode.

Die magnetische Energie wird sowohl im Vorwiderstand R, im ohmschen Widerstand der
Spule als auch im statischen Innenwiderstand der Diode in Warme umgewandelt.

Auch ein sogenannter Snubber, ein Widerstand und ein Kondensator in Reihenschaltung,
anstelle der Diode ist als Schutz beliebt.

Bei Wechselspannungsbetrieb sind Spannungsspitzen beider Polaritdt zu unterdriicken. Dies
geschieht wie in Abbildung 3.17 gezeigt durch zwei antiserielle Zenerdioden (Abs. 3.12).

R

1
| E—

®)

D,

D,

Abb. 3.17 Antiserielle Schutzdioden.

Diese Schaltung ist durchaus raffiniert, da die Zenerdiode ja sowohl bei positiven als auch bei
negativen Spannungen leiten kann. Sie leitet aber kaum bei kleinen negativen oder bei kleinen
positiven Spannungen. Im Normalbetrieb bei geschlossenem Schalter S fliefit ein konstanter
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Strom durch die Spule. Die Spulenspannung U, ~ 0 V, so dass im Wesentlichen kein Strom
durch die Dioden flief3t.

Einen einfachen Schutz der hochohmigen Eingénge von integrierten Schaltkreisen gegen Span-
nungsspitzen (z. B. durch elektrostatische Uberschliige bei Beriihren mit der Hand) bietet die
Schaltung in Abbildung 3.18. Spannungen grofler als Urc = + 0,7V und kleiner als — 0,7V
werden vom Eingang des ICs weggelenkt.

Uic

Uein
Dy R

Abb. 3.18 Schutzdioden am Eingang von ICs.

3.7 Spannungsverdoppler

Die einfachste Schaltung zur Verdopplung einer Wechselspannung besteht aus einem Konden-
sator und einer Diode. Dies ist die Villard-Schaltung.

U @ ZS D Uaus

O

Abb. 3.19 Spannungsverdopplung mit einer Villard-Schaltung.

Der Kondensator wird in den negativen Halbschwingungen der Wechselspannung Ug;,, =
Uy sin (wt) auf Uy — Ug aufgeladen, allerdings nicht unbedingt in nur einer Halbschwin-
gung auf seine Maximalspannung Uy — Ug. Der positive Pol des Kondensators liegt dabei
an der Diodenseite. Wéhrend der positiven Halbschwingungen sperrt die Diode und am Aus-
gang liegt der aktuelle Wert der Eingangswechselspannung plus die Kondensatorspannung
an, da die Spannungsquelle und der Kondensator in Reihe geschaltet sind. Nach einer kurzen
Einschwingzeit schwingt die Ausgangsspannung zwischen 0 und 2 Uy — Ug (Abb. 3.20). Die
Einschwingzeit wird durch den Innenwiderstand der Spannungsquelle und die Kapazitdt des
Kondensators bestimmt.
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Die Villard-Schaltung verdoppelt den maximalen Spannungswert am Ausgang, indem sie
den Wert der Ausgangsspannung um Uy — Ug gegeniiber der Eingangsspannung verschiebt,
Ugus(t) = Ugin(t) + Uy — Ug. Es handelt sich trotzdem noch um eine harmonische Schwingung.

20
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.................................................................................
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Abb. 3.20 Eingangsspannung (rot, durchgezogen) und Ausgangsspannung (grin, gestrichelt) der
Villard-Schaltung (Abb. 3.19). Die blaue gepunktete Kurve entspricht der Spannung, die
am Kondensator anliegt. In dieser Simulation betrigt der Innenwiderstand der Span-
nungsquelle 0 Q.

Durch Hinzufiigen einer weiteren Diode und eines Glattungskondensators, wie in Abbildung
3.9, kann man eine relativ konstante Ausgangsspannung erzeugen. Diese Schaltung ist die
sogenannte Greinacher-Schaltung (Abb. 3.21).

Uein @ YiN Dl % C2 Uaus

Abb. 3.21 Spannungsverdopplung mit Greinacher-Schaltung.

Die Brummspannung der belasteten Schaltung entspricht der der Gleichrichterschaltung
Ups = Iuus/f Co. Die Leerlaufspannung der unbelasteten Schaltung ist Uy — 2 Ug.
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Abb. 3.22 Eingangsspannung (rot, durchgezogen) und Ausgangsspannung (blau, gepunktet) der
Greinacher-Schaltung (Abb. 3.21). Die griine, gestrichelte Kurve entspricht der Aus-
gangsspannung der dem Gleichrichter vorgeschalteten Villard-Schaltung.

Frage: Wie erklért sich der Einschwingvorgang? Wie unterscheidet sich diese Kurve von Abb.
3.207 Warum reduziert sich der flache Bereich der griinen Kurve bei U ~ 0 mit der Zeit?

3.8 Kaskadenschaltung

Man kann mehrere Greinacher-Schaltungen hintereinander schalten und dadurch sehr hohe
Gleichspannungen grofler 100 kV erzeugen.

In Abbildung 3.23 ist eine zweistufige Kaskadenschaltung gezeigt. Jede Stufe besteht aus zwei
Dioden und zwei Kondensatoren.

Die zweistufige Schaltung vervierfacht die Ausgangsspannung nahezu. (Wir vernachldssigen
hier den Spannungsabfall an den Dioden.) Man kann auch noch mehr Stufen aneinander
héngen und entsprechend groflere Ausgangsspannungen erzeugen.
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Abb. 3.23 Kaskadenschaltung.

Die Funktionsweise der Schaltung entspricht der Greinacher-Schaltung, nur sind die vielen
Stufen verwirrend. Die Kondensatoren C7 und C3 nennt man auch Schubkondensatoren, Cy
und Cy Glattungskondensatoren. Man versteht die Schaltung leichter, wenn man sich klar
macht, dass sich einmal aufgeladene Kondensatoren aufgrund der geschickten Anordnung
der Dioden nicht leicht entladen kénnen. So ist der positive Pol des Kondensators C; durch
die Diode D; von Masse isoliert. Wie bei der Greinacher-Schaltung braucht man mehrere
Perioden, um alle Kondensatoren aufzuladen.

Wir gehen davon aus, dass zunéchst alle Kondensatoren ungeladen sind. Also fillt an ihnen
keine Spannung ab. Wir brauchen vier Schritte, um die maximale Ausgangsspannung zu
erreichen. Diese Schritte sind in Tabelle 3.3 und Abbildung 3.24 dargestellt:

1. Zuerst wird der Kondensator C; durch die erste negative Halbwelle aufgeladen. Zur
Vereinfachung gehen wir davon aus, dass eine Halbwelle ausreicht, um C7 und spéter
auch die anderen Kondensatoren voll aufzuladen. Die Maximalspannung von C ist Uy,
die Spitzenspannung der Eingangswechselspannung. (Wir vernachléssigen die Schwel-
lenspannung der Diode). Dy sperrt und damit ist Cy isoliert und wird nicht aufgeladen,
Uc, =0.

2. Die Spannung U steigt wihrend der positiven Halbwelle auf maximal 2 Uy an. (Namlich
auf die positive Eingangsspannung Up plus der maximalen Kondensatorspannung Uj.)
Zu diesem Zeitpunkt ist Co noch nicht geladen und liegt auf Masse, damit ist Dy durch-
lassig und 1adt jetzt Cy auf maximal 2 Uy auf. Da C'3 wihrend dieser positiven Halbwelle
noch nicht aufgeladen ist, sperrt D3 und C3 wird noch nicht aufgeladen, Uc, = 0. Die
Spannung Uc, hat jetzt ihren Maximalwert 2 Uy erreicht.

3. Wahrend der ndchsten negativen Halbwelle sinkt U; wieder auf 0 V ab. Damit wird Dsg
durchléssig und C3 auf 2 Uy aufgeladen. Die Spannung Uc, = 2Uy. Auch Ug, = 2 Uy,
da Cj noch leer ist. Damit sperrt D4 und Cy wird jetzt noch nicht aufgeladen, U, = 0.
(Abhéngig von der Spannung an C; wird auch C; wieder nachgeladen.)

4. Erst mit der néchsten positiven Halbwelle steigt Us auf den Wert 4 Uy, D4 wird durch-
lassig und Cy wird auf 2 Uy aufgeladen. C4 kann sich nur durch den Lastwiderstand
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3.8 KASKADENSCHALTUNG

entladen, der in Abbildung 3.23 nicht eingezeichnet ist. (Abhéngig von der Spannung

an Cy wird auch Cy wieder nachgeladen.)

Die Schaltung funktioniert nur bei kleinen Laststromen. Erstens, da sonst die Leistung zu
grof} wird und zweitens, da die Ausgangsimpedanz mit zunehmender Stufenzahl steigt. (Es

werden mehr Kondensatoren in Reihe geschaltet.)

Bis auf den Kondensator C; sind alle Kondensatoren auf 2 Uy aufgeladen. Auch die Dioden

miissen 2 Uy Sperrspannung aushalten, aber eben nicht mehr!

Schritte Uscin Uc, Uc, Uc, Uc, Uaus
1 -l00V 100V 0V ov ov ov
2 100V | 100V 200V ov ov 200 V
3 -100V 100V 200V 200V 0V 200 V
4 100V | 100V 200V 200V 200V | 400 V

Tab. 3.3 Spannungen nach den in Abb. 3.24 illustrierten Schritten.
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3 DIODE 3.9 GLEICHSPANNUNGSWANDLER

UCL'MS Ull’lLS

Uaus Uaus

Abb. 3.24 Tllustration der Funktionsweise der Kaskadenschaltung in vier Schritten (von links oben,
rechts oben, links unten, etc.). Fett gemalte Kondensatoren sind nach dem jeweiligen
Schritt aufgeladen. Fett gemalte Dioden leiten wdhrend des Schrittes.

3.9 Gleichspannungswandler?

Dasselbe Schaltungsprinzip kann man auch zur Verdopplung von Gleichspannungen anwenden
(Abb. 3.25).

‘Engl. DC-DC converter

95



3.10 ABWARTSWANDLER 3 DIODE

Uein 0 ,CS —|_ TCQ Uaus

(o, l L g O

Abb. 3.25 Ladungspumpe zur Gleichspannungsverdopplung.

Der Schalter S wird periodisch hin und her geschaltet. Dies entspricht in gewisser Weise einer
Eingangswechselspannung ohne Schalter wie in Abbildung 3.21.

In der gezeigten Schalterposition ladt sich der Kondensator C7 auf die Spannung Uy;,, — Ug
auf. Wird der Schalter umgelegt, liegt C7 und Ug;, in Serie, die Diode D; sperrt und Dg
leitet. Dadurch wird Cy auf 2 Ug;,, — 2 Ug aufgeladen. C7 wird als Pumpkondensator und Cs
als Glattungskondensator bezeichnet. Diese und &dhnliche Schaltungen nennt man Ladungs-
pumpen. In der Praxis werden statt Dioden meistens Transistoren verwendet. Der Schalter
S ist natiirlich auch als Transistor realisiert. Ladungspumpen kommen ohne Spulen als Ener-
giespeicher aus. Das hat beim Einsatz in hohen Magnetfeldern Vorteile. Ladungspumpen sind
besonders effizient bei nur kleinen Strémen.

3.10 Abwirtswandler®

Gleichspannungswandler kann man auch mit Spulen aufbauen. In Abb. 3.26 ist ein Abwérts-
wandler, der auch ,buck converter” genannt wird, gezeigt.

—[ ULast
O O

Abb. 3.26 Abwirtswandler mit Spule.

Der Schalter S wird periodisch mit Periode 7" hin und her geschaltet. Das Tastverhéltnis des
Schalters D = Ty, /T mit D =[0,1] und T = T}, + Tyus bestimmt die Ausgangsspannung
20 Ugys/Uein = D. Warum?

Das Magnetfeld der Spule wird bei geschlossenem Schalter S durch den Strom I;, aufgeladen;
Ur, = Ugin — Uaus- Bei offenem Schalter liefert die Spule den Laststrom, und das Magnetfeld
baut sich ab; Uy, = —U,ys (bei Vernachlissigung der Diodenspannung). Es gilt immer

°Engl. Step-down converter
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3 DIODE 3.11 TEMPERATURABHANGIGKEIT EINER DIODE

1 dly,
= — = —=
L/ULdt s da UL dt

Fordert man, dass Auf- und Entladestrome gleich grof3 sind, ergibt sich

/Udet Uem - aus an — / 7dt aus (T Tan) _ Uzus Taus
0

und damit die gesuchte Beziehung

(Uein - Uaus) Tan — UVaus (T - Tan) - Uein DT = Uaus T

3.11 Temperaturabhangigkeit einer Diode

Durchlassrichtung

Die Strom-Spannungskennlinie einer Diode hédngt von der Temperatur ab. Dies gilt es beim
Schaltungsentwurf zu beachten.

Die Temperaturabhingigkeit der Diodeneigenschaften ist komplex und stammt vor allen aus
zwei Quellen: der Abhéngigkeit der intrinischen Ladungstriager von der Temperatur und der
exponentiellen Abhéngigkeit iiber Ur. Gleichung 3.25 stellt die Temperaturabhéingigkeit der
Spannung, die bei konstantem Strom an einer in Durchlassrichtung geschalteten Diode abfillt,

dar.
dU  Us —Ug —3Ur

ar T
Dabei ist Ug =~ 1,12V die Bandliicke von Silizium und Ug die Schwellenspannung der Diode.
Damit ergibt sich fiir eine Temperatur T'= 300 K eine Temperaturabhéngigkeit von

dﬂ__ mV
ar 7 °C

(3.25)

(3.26)

Dieser Effekt ist wichtiger als man beim ersten Blick vermuten kénnte. In Schaltkreisen kénnen
leicht Temperaturdifferenzen von 50 °C auftreten (an/aus), und Spannungsunterschiede von
einigen Hundert mV sind ausreichend, um einen Feldeffekttransistor an- bzw. auszuschalten.

Sperrrichtung

Der Leckstrom Ig einer in Sperrrichtung geschalteten Diode ist stark temperaturabhéngig

ge Ug

3
I¢ ~T2e” 2FT . (3.27)

Jede Temperaturerhéhung von rund 7 °C verdoppelt den Leckstrom. Dies ist z. B. fiir Silizium-
dioden, die als Teilchen- oder Rontgenstrahlungsdetektoren verwendet werden, sehr relevant.
Ein zu grofler Leckstrom fiihrt zur Erhitzung und somit zum ,thermal run-away*. Aulerdem
tragt der Leckstrom zum Rauschen des Detektors bei.
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3.12 ZENERDIODE 3 DIODE

3.12 Zenerdiode

Bei grofien Sperrspannungen weicht das Verhalten einer Diode von der Shockley-Gleichung
ab und die Diode wird wieder durchléssig (Abb. 3.27).

I/mA

unv

Abb. 3.27 Kennlinie einer Zenerdiode.

Zuerst setzt der sogenannte Zenereffekt ein (U < —5 V). In der Verarmungszone, die den
Stromfluss blockiert, treten so hohe Feldstédrken auf, dass Elektronen aus dem Valenzband
in das Leitungsband tunneln kénnen. Bei gegebener Sperrspannung wird das Feld durch die
Breite der Verarmungszone bestimmt (& = dU/dx). Bei hoher Dotierung ist die Verarmungs-
zone diinn und damit die Feldstiarke besonders hoch.

Anmerkung: Die diinne Verarmungszone flihrt dazu, dass die Sperrschichtkapazitéit der Zener-
diode grof ist.

Fiir noch gréfiere Sperrspannungen (U < —6 V) setzt der Lawinendurchbruch® ein. Die ther-
misch in der Verarmungszone angeregten Elektronen werden ballistisch und durch das an-
liegende elektrische Feld so stark beschleunigt, dass sie in der Raumladungszone Elektronen
aus dem Valenzband schlagen konnen, ohne selbst zu rekombinieren. Die befreiten Elektronen
werden ebenfalls beschleunigt und so weiter. Dadurch steigt die Zahl der freien Ladungstrager
lawinenartig an, und die Diode wird durchlissig”. Der Effekt ist reversibel und zerstort die
Diode nicht, falls die auftretenden Stréome und Leistungen nicht zu grofl werden.

Dementsprechend sind Zenerdioden sind fiir den Dauerbetrieb im Durchbruchsbereich aus-
gelegt. Der Wert der Zener- oder Durchbruchsspannung Uz kann durch die Dotierung der
Zenerdiode sehr genau eingestellt werden (Abb. 3.28)

Im Durchbruchsbereich der Zenerdiode verlduft die Strom-Spannungskennlienie sehr steil. Der

differentielle Widerstand im Durchbruchsbereich r; = ‘fg—g nimmt typischerweise Werte von

5 bis 502 an.

Uz hiangt von der Temperatur ab

Uz(T) =Uz(To) 1+ Cr(T — Tp)]

SEngl. avalanche effect.
" Ahnliche Effekte treten auch bei der Gasverstirkung in Driftkammern und in Leuchtstoffrohren auf.
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3 DIODE 3.13 ZENERDIODEN ZUR SPANNUNGSSTABILISIERUNG

Der Temperaturkoeffizient Cr ist negativ im Zenerbereich (= —6 - 10~*1/K), bei hoheren
Temperaturen tunneln die Elektronen leichter und der Absolutwert des Feldes kann kleiner
sein.

Der Temperaturkoeffizient im Lawinenbereich ist positiv (=~ 1073 1/K), die freie Wegléinge der
Elektronen im Halbleiter nimmt mit zunehmender Temperatur aufgrund der Gitterschwin-
gungen ab, analog dem Verhalten eines ohmschen Widerstandes. D. h. man braucht grofere
Beschleunigungsfelder fiir denselben Strom. Im Ubergangsbereich von Zener- und Lawinenef-
fekt ist die Temperaturabhéngigkeit sehr klein.

T T UI T T
>0 Ty=25°C cz;w C?Vig c5”ve
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Fig. 2 Typical Zener Breakdown Characteristics

Abb. 3.28 Stromspannungskurven einer Zenerdiodenfamilie [5]. Im Gegensatz zu Abb. 3.27 sind
Durchbruchstrom und -spannung hier als positive Werte dargestellt.

Zenerdioden werden gerne als Schutzdioden eingesetzt, wie im vorherigen Abschnitt (Abb.
3.16) gezeigt. Sie sind auch sehr verbreitet als Spannungsreferenz und zur Spannungsstabili-
sierung.

3.13 Zenerdioden zur Spannungsstabilisierung

Zenerdioden eignen sich als einfache Spannungsregler, d. h. zur Stabilisierung einer Ausgangs-
spannung bei schwankendem Laststrom oder bei nichtstabiler Eingangsspannung. Fine einfa-
che Schaltung ist in Abbildung 3.29 gezeigt.

Bei ausreichend hohen Eingangsspannungen leitet die Zenerdiode und die Ausgangsspannung
erreicht den Wert Ugys &~ Uz. Da die Durchbruchskennlinie der Zenerdiode sehr steil verlauft,
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3.14 SCHOTTKYDIODE 3 DIODE

ist die Ausgangsspannung recht unabhéngig von moglichen Variationen des Laststroms. Falls
sich der Laststrom bei konstantem Gesamtstrom verringert, flieffit einfach mehr Strom durch
die Zenerdiode, ohne dass sich U,,s nennenswert verschiebt. Das ist ein Vorteil dieser Schal-
tung.

Unabhéngig davon werden mogliche Schwankungen der Eingangsspannung am Ausgang um
den Faktor

dUaus o RZ H RL ~ &
dUein (RZ || RL) + Ry Ry

unterdriickt. Dabei ist Rz der differentielle Widerstand der Zenerdiode, und Rz ist klein
gegen Ry und Ry.

(3.28)

Anmerkung: Hier gehen wir davon aus, dass der Laststrom und damit der Lastwiderstand
konstant sind.

IGes
Ry | ||Uv
Y
Uein * °
Iz
Dz &|Uz Ry, Uqgus
| Y !
O @ @ O

Abb. 3.29 Zenerdiode als Spannungsregler. Die Schaltung ist sowohl mit einer Eingangsspannungs-
quelle wie einer Eingangsstromquelle interessant [6].

Fiir kleine Eingangsspannungen U.;, sperrt die Zenerdiode und die Ausgangsspannung U,s =
Uein ﬁ. Wie grofl muss die Eingangsspannung sein, damit die Zenerdiode leitet? Es soll

gelten Ugy,s = Uz, damit folgt aus der obigen Gleichung Ug;,, > Uy (1 + %‘L’).

Die Schaltung 3.29 ist nur bei kleinen Laststromen sinnvoll, da sonst die Verlustleistung durch
R und die Zenerdiode zu grof} wird.

3.14 Schottkydiode

Die Schottkydiode besteht aus einem Metall-Halbleiter-Ubergang (Metall-n-Halbleiter) statt
aus einem pn-Ubergang.

Schottkydioden haben eine deutlich kleinere Schwellenspannung (0,2 — 0,4 V') als konventio-
nelle pn-Dioden. Thre Sperrkapazitét ist klein. Nur die Majoritdtsladungstriager, also Elektro-
nen, tragen zur Leitung bei.

Die kleinen Sperrkapazitaten und die hohe Beweglichkeit der Elektronen (im Vergleich zu Lo-
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3 DIODE 3.15 METALL-HALBLEITER-KONTAKT

chern) machen Schottkydioden schneller als konventionelle Halbleiterdioden. Schaltfrequenzen
> 10 GHz werden ermdglicht. Die geringe Schwellenspannung erméglicht die Gleichrichtung
grofler Stréme auch bei eher niedrigen Spannungen, wo konventionelle Dioden zu ineffizient
waren.

Ein Nachteil von Schottkydioden sind ihre relativ hohen Leckstrome.

Anmerkung fiir die Vorlesung: Zeige ein Datenblatt einer Schottkydiode z. B. IN5711WS.

3.15 Metall-Halbleiter-Kontakt

Metall-Halbleiter-Kontakte verwendet man, um Dioden und Transistoren mit der Auflenwelt
zu verbinden. Hier wére eine Gleichrichterwirkung &duflerst unerwiinscht.

Erfreulicherweise léasst sich die Dicke der Verarmungszone durch eine starke Dotierung so
reduzieren, dass sich der Metall-Halbleiter-Kontakt wie ein kleiner ,,ohmscher* Widerstand
verhélt.

(M [ [ ] p ot | M

Tab. 3.4 Schematischer Aufbau eines Metall-Halbleiter-Kontakts in einer pn-Diode.
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4 Operationsverstarker

Es ist zu aufwendig und platzraubend, Verstidrkerschaltungen aus sogenannten diskreten Ein-
zeltransistoren aufzubauen. Viel einfacher ist es, kdufliche integrierte Verstirkerbausteine zu
benutzen. Ein Operationsverstirker (OPV), kurz Op-amp' genannt, ist dazu hervorragend
geeignet.

OPYV sind relativ billig und haben sehr gute Eigenschaften. Durch Verschaltung mit nur
wenigen passiven Bausteilen, lassen sich OPV auf einfache Weise in die gewiinschte Verstéar-
kerschaltung verwandeln.

4.1 Grundlagen

Ein OPV ist ein hochempfindlicher, in der Regel mehrstufiger Differenzverstirker mit einem
Ausgang. Das Schaltungssymbol eines OPVs wird in Abbildung 4.1 gezeigt.

+Uec
U_o +\
> o Ugus
Uyo P
- Ucc

“

Abb. 4.1 Schaltsymbol eines Operationsverstarkers. ,+%“ symbolisiert den nichtinvertierenden, -
den invertierende Eingang.

Der OPV ist ein aktiver Baustein und hat deshalb eine Versorgungsspannung. Der OPV hat
einen Ausgang und zwei Eingénge, einen invertierenden und einen nichtinvertierenden. Die
Ausgangsspannung Uy, ist proportional zur Differenz der Eingangsspannungen

Ugus = Ap (Uy —U_) (4.1)
mit der Spannungsverstarkung Ap.

Anmerkung: Spéter werden wir zwischen der Leerlaufverstirkung? Ap und der Verstirkung
eines OPVs bei Riickkopplung unterscheiden.

Warum hat der OPV zwei Eingénge?

Man kann einen Verstarker natiirlich auch mit einem Eingang bauen, der die Masse der

'Engl. fiir operational amplifier
2Engl. open loop gain
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4 OPV 4.1 GRUNDLAGEN

Versorgungsspannung als Bezugspunkt hat. Schlieflich hat der OPV auch nur einen Aus-
gang. Differenzsignale sind aber unempfindlicher gegeniiber Stérungen auf den Zuleitungen
oder Schwankungen der Versorgungsspannung im vorgeschalteten Baustein. Auflerdem erge-
ben sich mit zwei Eingéngen viel mehr Moglichkeiten der Riickkopplung, wie wir bald sehen
werden.

Der OPV ist zur Verstiarkung von Gleich- oder Wechselspannungen geeignet. Wie immer sind
zeitlich variierende Signale interessanter. Die Verstirkung Ap des OPVs sollte im Arbeitsbe-
reich moglichst groff und konstant sein. Konstant meint unabhéngig von der Amplitude des
Eingangssignals (Linearitét), frequenzunabhéngig und temperaturunabhéngig.

Da die Ausgangsspannung die Versorgungsspannung aber nicht tiberschreiten kann, nimmt
Ap fiir grofie Eingangssignale ab (siehe Abb. 4.2), und der OPV ist vor allem fiir kleine Ein-
gangssignale als Vorverstéirker geeignet.

A Uaus

\j

Uy — U

Abb. 4.2 Verstarkung eines generischen Operationsverstarkers als Funktion der Eingangsspannung.

Die Verstirkung ist bei kleinen Frequenzen frequenzunabhéngig, fallt bei hohen Frequenzen
f aber deutlich ab (Abb. 4.3). Der Wert von f bei dem Ap auf —3dB = % abgefallen ist,
wird als Bandbreite bezeichnet. Die Bandbreite eines OPVs bestimmt seinen Einsatzbereich.
Fiir schnelle Signale muss man breitbandige OPV verwenden.
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Abb. 4.3 Verstarkung eines generischen Operationsverstérkers als Funktion der Frequenz.

Der Eingangswiderstand des OPVs ist sehr hoch und betrdgt mindestens M) bis G{2. Das
bedeutet, dass der Eingangsstrom, der in den OPV fliefit, meistens vernachléssigbar klein ist.
Auch der Widerstand zwischen den Eingéngen ist sehr grofl. Das ist wichtig, damit der OPV
eine ,kleine“ Last darstellt und die Eingangsspannungen durch das Anschliefen des OPVs
nur unwesentlich beeinflusst werden.

Die Ausgangsimpedanz des OPVs ist dagegen klein, damit die Ausgangsspannung des OPVs
moglichst unabhéngig vom Ausgangsstrom bzw. dem Eingangswiderstand der folgenden Ver-
starkerstufe ist.

Rq

Ry
Rp oUqus

Rq

I
. Py

Abb. 4.4 Vereinfachtes Funktionsschaltbild eines Operationsverstérkers. Die Versorgungsspannung
ist nicht eingezeichnet.

OPV werden hauptsichlich eingesetzt als:
e flexible Universalverstiarker von Spannungen und Strémen
e ladungsempfindliche Vorverstarker

e Regler
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4 OPV 4.2 RUCKKOPPLUNG

e Impedanzwandler
e Komparatoren

aktive Filter

Sample and Hold-Bausteine

Bestandteile von ADCs und DACs und vieles mehr.

4.2 Riickkopplung

Man kann die Eigenschaften eines OPVs wesentlich verbessern, indem man einen Bruchteil
des Ausgangssignals auf das Eingangssignal zuriickkoppelt (siehe z.B. Abb. 4.5 und 4.7).
Man unterscheidet zwischen negativer und positiver Riickkopplung®, abhiingig davon, ob das
Ausgangssignal auf den invertierenden oder den nichtinvertierenden Eingang gekoppelt wird.

4.3 Positive Riickkopplung

Die einfachste Form der positiven Riickkopplung ist in Abbildung 4.5(a) dargestellt. Hier ist
der nichtinvertierende Eingang des OPVs direkt mit dem Ausgang verbunden. Der invertie-
rende Eingang liegt auf Masse. Realistischer ist die Schaltung in Abbildung 4.5(b), in der
noch die beiden Widerstdnde R; und Ro eingefiigt sind. Diese Schaltung wird als Schmitt-
Trigger bezeichnet. In dieser Schaltung hat der Ausgang nur zwei stabile Zusténde, die bei der
positiven und negativen Versorgungsspannung des OPVs, + Ugcc und — Uge, liegen. Wieso?

Ry
Ry
Uein © i Uein o—1 I
——o Uyus Uy —o Uyuys
V V

(a) (b)

Abb. 4.5 Positive Riickkopplung am Beispiel eines (a) Komparators und (b)Schmitt-Triggers. Die
Versorgungsspannung ist nicht eingezeichnet.

Wir betrachten drei kurz aufeinanderfolgende Zeitpunkte t1, to und t3. Zum Zeitpunkt ¢; sei
0.E.d.A. Ugys = 0. Ist Uein(t1) > 0, so stellt sich am Ausgang die Spannung

Uaus(tz) =Ap (U+ — OV) > Uem(tl)
ein.

Anmerkung: Der Wert Uy wird durch den Spannungsteiler R; und Ry bestimmt und liegt

3Engl. feed-back
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4.3 PosITiVE RUCKKOPPLUNG 4 OPV

zwischen Ugys und Uggy,. Dies erhoht dank der positiven Riickkopplung die Spannung U, (t3),
was zu einer noch grofleren Ausgangsspannung fithrt. Fiir positive Startwerte von Ug;;, nimmt
Ugaus also sehr schnell seinen Maximalwert an.

Anmerkung: Durch interne Spannungsabfélle liegt der Maximalwert meistens deutlich, z.B.
ein bis zwei Volt, unter + Uoc und der Minimalwert entsprechend iiber — Ug . Dieses Detail
ignorieren wir im Folgenden.

Den stabilen Zustand Uyys =~ + Uoc kann man nur verlassen, wenn zu einem spéteren Zeit-
punkt ein negatives Signal auftritt. Wie grofl muss dieses negative Signal sein?

Aus der Knotenregel folgt

Ue'm - U+ _ U+ — UCWS
Ry N Ry

Ii =1y und

Anmerkung: Die Richtung des Stroms durch die Widerstdnde R; und Ry wird hierbei will-
kiirlich als von links nach rechts flieBend definiert.

Fir Uy < 0 dndert sich der Ausgangszustand. Das entspricht Ug;, < — Ugys %. Dieser Ansatz

gilt fiir beide Ausgangszusténde. Fiir negative Uy,s muss Ue;, also den Wert Upe % uber-

schreiten, fiir positive Uyys den Wert — Uge % unterschreiten. Je kleiner R; und je grofler
Ry ist, desto leichter ldsst sich der Ausgangszustand dndern.

Der Schmitt-Trigger weist ein Hystereseverhalten auf. Dies ist in Abbildung 4.6 illustriert.
Zum Einstellen des positiven Ausgangszustands U,,s =~ Ucc bendtigt man eine grofere Trig-
gerspannung T als zum Umschalten auf U,,s =~ —Uge. (Es sein denn, R; ist sehr klein.)
Das Schaltsymbol fiir einen Schmitt-Trigger ist in Abbildung 4.6 rechts gezeigt, es soll an die
Hysteresekurve erinnern.

I‘-’IELIS

+lee

&

-T T |~-f|n=.~in

v

(a) (b)

Abb. 4.6 (a) Verlauf der Ausgangsspannung eines Schmitt-Triggers als Funktion der Eingangsspan-
nung. (b) Schaltungssymbol des Schmitt-Triggers.
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4 OPV 4.4 NEGATIVE RUCKKOPPLUNG

4.4 Negative Riickkopplung

Beispiele negativer Riickkopplung sind in den Abbildungen 4.7, 4.9 und 4.10 gezeigt. Bei
negativer Riickkopplung wirkt die Ausgangsspannung dem Eingangssignal entgegen. Warum
ist das sinnvoll?

Wir betrachten den invertierenden Verstéarker im folgenden Kapitel als reprasentatives Beispiel
fiir die Vorteile der negativen Riickkopplung.

4.5 Invertierender Verstarker

Beim invertierenden Verstirker (Abb. 4.7) liegt der nichtinvertierende Eingang auf Masse.
Der Ausgang ist iiber den Spannungsteiler Ry, Re an den invertierenden Eingang des OPVs
gekoppelt. Sei Ugys ~ 0 und Ugp, (t1) > 0. Dann ist 0.E.d.A.

Ry

U_(t1) = Uein(t1) Rit Ry

>0 und U -U_<0

Durch die Verstéarkung und die negative Riickkopplung wird der Wert von U_ verringert, bis
sich der stabile Zustand U_ = U einstellt, hier mit Uy =0V.

Ry
Ry
Uein o— [} > U

\Y

Abb. 4.7 Invertierender Verstirker.

In Abbildung 4.8 ist die Antwort des invertierenden Verstérkers auf eine Sprungfunktion der
Spannung am KEingang U,;, fiir zwei repréisentative OPV gezeigt. Fir beide OPV stellt sich
U_ sehr schnell auf den Wert von U, hier 0V, ein. Entsprechend schnell stabilisiert sich die
Ausgangsspannung. U_ bildet eine sogenannte ,yvirtuelle Masse“. Die Bezeichnung ,virtuell®
soll ausdriicken, dass zwar das Potential auf 0V liegt, aber kein Strom abgeleitet wird. Der
Strom fliet durch den Riickkopplungswiderstand.

Anmerkung: Oft schaltet man parallel zu dem Widerstand Ry einen Kondensator. Dies ver-
bessert die Stabilitdt des Verstarkers und unterdriickt Oszillationen.
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Abb. 4.8 Eingangssignal U.;, (gestrichelte schwarze Line) und Ausgangsspannung Uy, fir einen
schnellen (rote Kurve, THS4032CD) und einen langsamen OPV (blaue Kurve).

4.6 Goldene Regeln

OPV-Schaltungen mit negativer Riickkopplung lassen sich leicht mittels der sogenannten gol-
denen Regeln analysieren. In guter Naherung gilt:

1. Die Spannungen an beiden Eingédngen des OPVs sind gleich: Uy = U_.

2. Die Eingangsimpedanz ist unendlich hoch. Das bedeutet, es flieit kein Strom in den
OPV.

3. Die Ausgangsimpedanz des OPVs ist sehr klein. Das heifit, die Ausgangsspannung hiangt
minimal von dem Ausgangsstrom und damit den nachgestellten Schaltungselementen ab.

Angewandt auf den invertierenden Verstarker gilt dann

Uein Uaus
) 1 2 Rl R2
und damit U R
aus 2
= - — 4.2
Uein Rl ( )

Anmerkung: Auch hier wird die Stromrichtung des Stroms durch die Widerstédnde Ry und Ro
als von links nach rechts flieend definiert.
Der invertierende OPV invertiert das Eingangssignal und verstiarkt es um den Faktor %.

Was bedeutet das?

Die Leerlaufverstiarkung Ap taucht in der obigen Formel nicht auf. Dies ist durchaus ein
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4 OPV 4.7 NICHTINVERTIERENDER VERSTARKER

Vorteil, da die Leerlaufverstarkung, wie wir schon gesehen haben, nicht immer konstant ist.
Die Widerstdnde dagegen sind passive Bausteine, die unabhéngig vom OPV frei gewéhlt wer-
den koénnen. Da zudem das Verhéltnis von baugleichen Widerstdnden auftritt, reduziert sich
z.B. auch die Temperaturabhéngigkeit der Verstarkung.

Bevor wir uns iiberlegen, wieso die Leerlaufverstdrkung doch noch wichtig ist, wollen wir
weitere Schaltungen mit negativer Riickkopplung kennenlernen.

4.7 Nichtinvertierender Verstarker

Hier liegt das Eingangssignal am nichtinvertierenden Eingang des OPV (Abb. 4.9). Die Span-
nung U_ wird durch den Spannungsteiler R; und Ry eingestellt. Hier gilt

Ry
Uein:U :U—:Uau 5 1 D
+ "Ry + Ry
und damit I R
aus 2
=1+ . 4.3
Uein * Rl ( )

Der Eingangswiderstand des idealen nichtinvertierenden Verstérkers ist sehr grof.

Uein o———+
o Ugus

Ry

Ry

Abb. 4.9 Nichtinvertierender Verstirker.

4.8 Impedanzwandler

Ein Spezialfall des nichtinvertierenden OPVs ist der Impedanzwandler oder Spannungsfolger.
Hier wird der Ausgang direkt mit dem invertierenden Eingang verbunden, Ry = 0. Dann
spielt der Wert von R; keine Rolle mehr (vorausgesetzt R; ist nicht selbst sehr klein), und
daraus ergibt sich die Schaltung in Abbildung 4.10 ohne R;.

Die Spannungsverstiarkung des Impedanzwandlers

U(ZUS ~ 1 ’
Uein
entsprechend der obigen Formel
Uaus RQ .
=14+— mit Ro,=0 und Ry =
Uein Rl
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4.9 OPV ALS REGELKREIS 4 OPV

Der Nutzen des Impedanzwandlers liegt nicht in der Spannungsverstarkung, sondern in seiner
sehr hohen Eingangsimpedanz bei sehr kleiner Ausgangsimpedanz. Man kann also den Impe-
danzwandler an die Signalquelle anschlielen, ohne sie nennenswert zu belasten. Gleichzeitig
liefert der Impedanzwandler grofle Ausgangsstrome.

Uein o——+

b o Ugus

Abb. 4.10 Impedanzwandler.

Anmerkung: In der Praxis wiirde man oft einen Widerstand R, z. B. 10k{?, in die Riickkopp-
lungsschleife schalten.

4.9 OPYV als Regelkreis

Es ist bequem, den Effekt der negativen Riickkopplung eines OPVs abstrakt durch den For-
malisimus eines Regelkreises zu beschreiben. Dazu betrachten wir Abbildung 4.11.

+ Up

AD O

Kgr -

Abb. 4.11 Der OPV als Regelkreis.

Die um den Faktor K abgeschwéchte Eingangsspannung Ue;, und die um Kp abgeschwéchte
und negativ zuriickgekoppelte Ausgangsspannung Uy, s bilden die Differenzspannung Up mit

Up = KpUecin — KpUqus - (4.4)
Die Differenzspannung Up wird um die Leerlaufverstarkung Ap verstarkt
Uaus = Ap Up
Damit ergibt sich

1+ KpA ws  KpA K
Usin = Up T BRAD g g = Yous . _Brdp  Kr

= R —— 4.5

Hierbei ist A die Verstiarkung mit Riickkopplung?, Ap die Leerlaufverstirkung® und K Ap
die sogenannte Schleifenverstirkung®. Diese elementaren aber anfangs verwirrenden Begriffe
muf} man sich merken, um OPVs zu verstehen.

4Engl. closed-loop gain
5Engl. open-loop gain
5Engl. loop gain
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4 OPV 4.10 REALER OPERATIONSVERSTARKER

Fiir den nichtinvertierenden Verstérker gilt
Kr=1 und Kg

also folgt

A=1+22 ( ala3)
Ry

Fiir den invertierenden Verstarker gilt

RQ Rl
Kp=———"— und Kp=+—""—
T Ri+ R BT R+ Ry
Anmerkung: Wir wenden hier das Superpositionsprinzip an und setzen Ug,s = 0V bei der
Berechnung von K und setzen U;;,, = 0V bei der Berechnung von K. Das negative Vorzei-
chen von K driickt aus, dass wir U, auf den invertierenden Eingang des OPVs legen.

Es folgt

Ry
A=—-——= 1. Gl. 4.2
R (vel. Gl 4.2)

4.10 Realer Operationsverstiarker

Der reale Operationsverstirker weicht vom Ideal in einer Reihe von wichtigen Effekten ab.
Viele dieser Abweichungen haben wir schon besprochen (Tab. 4.1). So sind die Eingangswi-
derstinde und die Leerlaufverstirkung grofl, aber endlich. Die Ausgangsimpedanz ist klein,
aber nicht 0.

Eine weitere wichtige Abweichung ist die Gleichtaktverstirkung. Ein reeller OPV verstérkt
nicht nur das Differenzsignal (U; — U_), sondern leider auch — allerdings mit geringer Ver-
starkung — das Summensignal (Uy + U_). Das Ausgangssignal U,,s des reellen OPVs ist
damit

Uaus = AD (U+ - U—) + AG (U+ + U—)
Das Verhiltnis der Spannungsverstirkungen Ap/Ag nennt man Gleichtaktunterdriickung”.

Die Ausgangsspannung des idealen OPVs fiir eine Eingangsspannung von Uy = U_ =0V ist
0V. Fiir den reellen OPV beobachtet man eine kleine Abweichung. Man definiert die Offset-
spannung Upg als die Spannung zwischen den beiden Eingéngen, fiir die gilt Ugys = 0'V.
Die Offsetspannung kann man im Prinzip durch eine einstellbare Korrekturspannung kom-
pensieren. Allerdings héngt die Offsetspannung auch von der Temperatur und der Versor-
gungsspannung ab und kann sich auch durch Alterungseffekte verschieben.

"Engl. Common mode rejection ratio (CMRR)
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4.11 ERSATZSCHALTUNG DES OPERATIONSVERSTARKERS 4 OPV

Grofle Symbol | idealer OPV | reeller OPV
Gleichtakteingangsimpedanz Rg 00 108...10™2Q
Differenzeingangsimpedanz Rp 00 10°...107Q
Ausgangsimpedanz Raus 0 0,1...1009
Differenzverstéarkung Ap 00 10%...107
Gleichtaktverstarkung Ag 0 1...10
Eingangsruhestrom Iog 0 1pA...1uA
Offsetspannung Uos 0 10uV...10mV

Tab. 4.1 Parameter des reellen und idealen OPVs (Abb. 4.4). Die Werte der Tabelle verstehen sich
ohne Riickkopplung.

4.11 Ersatzschaltung des Operationsverstirkers

Die Goldenen Regeln und auch das Verhalten reeller OPV versteht man am einfachsten an-
hand einer Ersatzschaltung. Der invertierende Verstérker und seine Ersatzschaltung sind in
Abbildung 4.12 dargestellt.

Daraus kann man den Wert von U_ und U,,s in Abhéingigkeit von den externen und internen
Widersténden ausrechnen und wird in guter Naherung die goldenen Regeln bestétigt finden.
Auflerdem kann man die Eingangs- und Ausgangsimpedanz berechnen.

Ro
Ry
1
Ueinl | ’_i Unus
1 L i
(a)
Iein Rl U1 R2 Iaus U
aus
Raus
van()  Re Rp

Uy=—-Ap U_

(b)

Abb. 4.12 (a) Invertierender Verstirker und (b) seine Ersatzschaltung. U_ entspricht der Spannung
am negativen Eingang des OPVs.

Anmerkung: Die Berechnung der Impedanzen von Schaltungen mit externen bzw. internen,
gesteuerten Spannungsquellen oder Stromquellen ist etwas komplizierter als fiir passive Netz-
werke. Man stelle sich vor, dass man am Eingang der Schaltung eine (variable) Testspannung
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4 OPV 4.11 ERSATZSCHALTUNG DES OPERATIONSVERSTARKERS

anschliet und den Strom, der sich einstellt, misst. Man kann genauso gut eine Stromquelle
anschlieen und die Spannung, die sich einstellt, bestimmen. Dasselbe Prozedere wendet man
fiir die Bestimmung der Ausgangsimpedanz an. Alle externen unabhéingigen Spannungsquel-
len und Stromquellen stéren und werden durch Kurzschluss (Spannungsquellen) oder eine
offene Leitung (Stromquelle) ersetzt. Gesteuerte, interne Quellen bleiben erhalten.

Die Eingangsimpedanz Z;,, definieren wir als Z.;, = Cclg”” bei unbelastetem offenen Ausgang

Tgus = 0.

Die Ausgangsimpedanz Z,,s definieren wir als Z,,s = dU‘““ bei kurzgeschlossener Eingangs-

spannung U,;, = 0. Diese Definitionen sind plausibel, da der Wert der Impedanzen des OPVs
nicht von den Eigenschaften der voran- oder nachgeschalteten Bausteinen abhédngen soll.

Virtuelle Masse des invertierenden Verstarkers
Fiir den Eingangsstrom gilt
Uein — U_
Ry
Hier taucht leider die noch unbekannte Gréfle U— auf. Wir berechnen U_ nach dem Super-
positionsprinzip (fiir I4,s = 0) und erhalten mit der Annahme Rg > Rp

Iem =

(RQ +Rau5) ||Rd Rl ”RD
U_ =Upgpn —ApU_
Ri+ (Ry + Raus) [Rp 7" Ry + Raus + R || Rp
Mit der Abkiirzung
R= RQ + Raus

und den bequemen Néherungen
Ri|Rp~Ry und R|Rp=R

folgt

R R R
U_ =Ugp ——— — _ d damit U_ = Uy,
Ri+R ‘PU Ry "M R+ R+ RiAp

Da Ap sehr grof} ist, gilt U_ < Ugjp.

Dies bestétigt das U_ eine virtuelle Masse bildet und entspricht den goldenen Regeln. Ent-
sprechend gilt Z.;, = R;. Dieser Wert ist also nicht so hochohmig wie ohne Riickkopplung.
Das ist ein Nachteil des invertierenden Verstéarkers.

Anmerkung: Versteht man den invertierenden Verstédrker als einen Strom-Spannungswandler
ist ein geringer Eingangswiderstand erwiinscht (siehe Kapitel 4.12.)

Eingangsimpedanz des nichtinvertierenden Verstirkers

Die Eingangsimpedanz des nichtinvertierenden Verstarkers ist durch Rp dominiert. Ein Ein-
gangsstrom I.;, verursacht die Differenzspannung

Uaus
Ap

Up = ILein Rp = (4.6)
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Mit der Beziehung U,,s ~ l%; und %R =1+ % ergibt sich

AUein Rp Ap
=RpKrAp = ——
dIein DaRaD 1 + %

Zein =

(4.7)

Die Riickkopplung vergréflert also den intrinsischen Eingangswiderstand Rp deutlich.

4.12 Eingangs- und Ausgangsimpedanz eines OPV mit
Riickkopplung*

Mit einem OPV kénnen durch die Art der Riickkopplung vier unterschiedliche Verstarkertypen
aufgebaut werden (siehe Tabelle 4.2), von denen wir bisher nur den invertierenden und den
nicht-invertierenden Verstérker betrachtet haben. Hier fithren wir einen Bruchteil g bzw. Kg
der Ausgangsspannung iiber das Riickkopplungsnetzwerk als Korrektur der Fingangsspannung
(nicht-invertierender Verstérker) oder des Fingangsstroms (invertierender Verstéarker) auf den
Eingang zuriick. Im folgenden sollen diese Verstirkertypen vorgestellt und plausibel gemacht
werden. Die angegebenen Ergebnisse werden aber nicht hergeleitet.

Dieses Prinzip ist in Abb. 4.14 bis 4.17 abstrakter dargestellt. In der Abbildung ist im Interesse
der Klarheit ein OPV mit einem differentiellen Ausgang gezeichnet. Die Ergebnisse dieses
Betrachtung gelten aber ganz analog fiir einen OPV mit nur einem Ausgang (siche Abb.

4.13).
o—1+ o—1+
o—1|— o—1|—

Abb. 4.13 Schematischer Vergleich von OPVs mit differentiellen und nicht-differentiellen Ausgang.

1>

Grundsétzlich kann man den Ausgang des OPV parallel (shunt) oder seriell (series) an den
Eingang des Riickkopplungsnetzwerkes anschliefen. Im ersten Fall handelt es sich um eine
Spannungsriickkopplung, im zweiten Fall um eine Stromriickkopplung. Auch fiir die Kopplung
des Ausgangs des Riickkopplungsnetzwerkes an den Eingang des OPV gibt es diese beiden
Moglichkeiten. Schlieft man den Ausgang parallel (shunt) an den Eingang des OPV an, so
handelt es sich um eine Stromriickkopplung. Schlieft man den Ausgang seriell (series) an den
Eingang des OPV an, so handelt es sich um eine Spannungsriickkopplung.
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Iein Iaus
o—p—1 | —+ ~+—0
oprPV
Ueln AD Uaus
+ +
Riickkopplungsnetzwerk
B

Abb. 4.14 Riickkopplung eines Spannungsverstérkers (nicht-invertierender OPV) mit Spannungs-
Spannungs-Riickkopplung (series-shunt). Der Eingang des Riickkopplungsnetzwerkes ist
mit dem Ausgang des OPV verbunden. Der Ausgang des Riickkopplungsnetzwerkes mit
dem Eingang des OPV.

Durch die Riickkopplung wird die Eingangsimpedanz des Spannungsverstérkers massiv erhoht
und die Ausgangsimpedanz massiv reduziert (siehe Gl. 4.7 und Tabelle 4.2). Dadurch wird der
OPYV verbessert, denn sein Eingang belastet die in der Regel schwache Signalspannungsquelle
jetzt noch weniger. Gleichzeitig stellt der Ausgang des OPV eine bessere Spannungsquelle
dar.

In Abb. 4.15 ist der invertierende Verstérker dargestellt. Wir betrachten den invertierenden
Verstérker hier als einen Strom-zu-Spannungs-Wandler. Damit wird die Spannungsquelle und
der Widerstand R; in Abb. 4.12 durch eine Stromquelle ersetzt. In dieser Sicht hat die Ver-
starkung A bzw. Ap des OPV die Einheit [V/I = Q]

Hier wird durch die Riickkopplung die Eingangsimpedanz und die Ausgangsimpedanz re-
duziert. Die Reduktion der Eingangsimpedanz ist wichtig, damit der Signalstrom ,in“ den
Verstérker flieen kann.
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Ieln Iaus
o— + + ~-—o0
oprVv
Ueln AD Uaus
+ +
Riickkopplungsnetzwerk
B

Abb. 4.15 Riickkopplung eines invertierenden Verstiarkers mit Strom-Spannungs-Riickkopplung
(shunt-shunt).

Analog kann man durch die Art der Riickkopplung noch einen Stromverstérker 4.16 bzw.
einen Transkonduktanzverstiarker 4.17 aufbauen. Der Stromverstarker sollte eine kleine Ein-
gangsimpedanz besitzen, damit der Signalstrom ,,in“ den Verstérker flieBen kann. Gleichzeitig
ist eine grofe Ausgangsimpedanz (Stromquelle!) erwiinscht. Beide Eigenschaften werden durch
die Riickkopplung verbessert. Der Transkonduktanzverstirker ist ein Spannungs-zu-Strom-
Wandler. Hier wird durch die Riickkopplung die Eingangsimpedanz und die Ausgangsimpe-
danz erhoht.

1 in Iaus
o— + + <0
. oprVv
Ueln AD Uaus
+ +
Riickkopplungsnetzwerk
p

Abb. 4.16 Riickkopplung eines Stromverstirkers mit Strom-Strom-Riickkopplung (shunt-series).
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Iein Iaus
o—p——1 | +pP———=->0
oprPV
Ueln AD Uaus
+ +
Riickkopplungsnetzwerk
B

Abb. 4.17 Riickkopplung eines Transkonduktanzverstirkers mit Spannungs-Strom-Riickkopplung
(series-series).

Verstarker Typus Verstarkung Rein Raus

Nicht-

invertierender Spannung zu Ap ) Raus

OPV Spannung 1+34p (1+B8Ap) Ren 177571
(series-shunt)

Iongi;‘tlerender Strom zu AD ~ _R2 Rein Raus
(shunt-shunt) Spannung 1+B8Ap 1+8Ap 1+ BAp
Stromverstarker Strom zu Ap Rein

(shunt-series) Strom 1+ B8Ap 1+ BAp (1+ B Ap) Raus
Transkonduktanz- Spannung zu Ap

verstarker Strom m (1 + B AD) Rein (1 + ﬁ AD) Raus

(series-series)

Tab. 4.2 Verstarkung, Eingangs- und Ausgangsimpedanzen von OPVs mit Riickkopplung. Die Leer-
laufverstarkung ist Ap, Eingangs- und Ausgangsimpedanzen ohne Riickkopplung sind Reiy
und R,us, 8 Ap ist die Schleifenverstarkung.

4.13 Frequenzverhalten des OPVs

Die Verstarkung Ap eines OPVs nimmt mit zunehmender Signalfrequenz ab (Abb. 4.3). Im
einfachsten Fall entspricht dieser Abfall dem eines Tiefpasses (Gl. 2.13) und betrigt jenseits
der Grenzfrequenz f, 20dB pro Frequenzdekade

Ap,
- . (4.8)

Ap=—+
1+JTQ
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Der Frequenzgang A(f) des gegengekoppelten (nichtinvertierenden) Verstarkers ergibt sich
aus Gleichungen 4.5 und 4.8 und

—A=_ D (4.9)

zu

il
4] 4 Ap, Ap,

A ke Mo 14if+ Kndpy if+ Kndp
R1+'f fq 0 fq 0

: (4.10)

da typischerweise Kr Ap, >> 1. Der Betrag von A ist

Ap,

Al =
. VU + K Ap,)? + (£)2

Fiir kleine Frequenzen f << f, vernachléssigen wir den Imaginérterm f/f, im Nenner und
|A| ~ KiR. Im Grenzfall sehr grofier Frequenzen f >> f, dominiert der Imaginarterm den
Betrag der Verstarkung und

Ap,
I

fa

Al ~

Dies gilt auch fiir Gleichung 4.8 und deshalb

Ap,

I
fq

|Ap| ~

Die Frequenzabhéngigkeit bei hohen Frequenzen ist also ndherungsweise unabhéngig von der
Gegenkopplung,.

Die Grenzfrequenz des gegengekoppelten Verstarkers ist fy Kr Ap,, da

1
A~ Ap, Kn

a = . 7
Jfg+KRADU 1+JngRADO

ndherungsweise gilt. Die Grenzfrequenz mit Gegenkopplung ist zu héheren Frequenzen ver-
schoben und zwar genau um den Faktor Ap, Kr, d.h. Leerlaufverstarkung Ap, durch Ver-
starkung mit Gegenkopplung %R.

118



4 OPV 4.14 INTEGRIERER

120 T T T T T T T T

100

80

60

|A| [dB]

40

20

0 1 1 1 1 1 1 1

10t 102 10% 10* 10° 10 107 108 109 1019

f [Hz]

Abb. 4.18 Frequenzverhalten des OPVs ohne Riickkopplung (durchgezogene Linie) und mit Riick-
kopplung (gestrichelte Linie).

Man kann also durch Wahl einer reduzierten Verstdrkung das Frequenzverhalten des Ver-
starkers verbessern und die Bandbreite erhéhen. Diese driickt man gelegentlich durch das so-
genannte ,Verstirkung-Bandbreite-Produkt“ aus. Das Verstirkung-Bandbreite-Produkt® ist
eine charakteristische Gréfe eines OPVs und héngt nicht von der Gegenkopplung ab. Es gilt

1

ADO 'fg = F'ngRADo = fO . (411)
—— R

mit Rickkopplung

ohne Riuckkopplung

Hier ist fo als die Frequenz definiert, bei der die Verstiarkung A bzw. Ap den Wert 1 (= 0
db) annimmt.
4.14 Integrierer

Die Schaltung aus Abbildung 4.19(a), ist die aktive Implementierung des Tiefpasses oder
Integrierglieds (Abb. 4.19(b)), das wir im Kapitel 1.14 besprochen haben.

C
[
1l

U, o—é } o L | » )
ein . l
I Uein C Uaus = Uc
JI
(b)

Abb. 4.19 (a) Integrierer. (b) Passiver Tiefpass.

8Engl. gain bandwidth product (GBP)
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Im Vergleich zum invertierenden Verstarker ist hier statt des ohmschen Widerstands Rs ein
Kondensator C' eingebaut. Fir Eingangssignale einer festen Frequenz w gilt die obige Ablei-
tung mit |Z| = L5 statt Ry, also

Uaus A 1

Ucin R~ wRC

Hier ist g‘“_‘s das Amplitudenverhéltnis von Eingangs- und Ausgangssignal. Die Phaseninfor-
mation ist nicht enthalten. Die Schaltung wirkt auch als Integrierer. Der Strom durch den
Widerstand R 1a4dt den Kondensator C' auf. Damit z. B. bei einer positiven Spannung am
Eingang der Schaltung U_ auf Masse liegen kann wie es der Goldenen Regel entspricht, muss

sich Ug,s absenken.

Analog zum invertierenden Verstérker gilt

Uein dUaus
=-C
R, dt
und damit "
%m:———/wmﬁ. (4.12)
RC

Diese Beziehung gilt ohne die Einschrankung an die Integrationszeit ¢t < R C, die beim passi-
ven Integrierer auftritt. Allerdings kann auch hier die Ausgangsspannung nicht beliebig grof3
werden und ist durch die Versorgungsspannung limitiert.

Die Schaltung in Abbildung 4.19 spielt eine sehr grofie Rolle im Detektorbau und wird als
ladungsempfindlicher Vorverstarker eingesetzt, z. B. bei der Auslese von Halbleiterdetektoren.
Hier ist es wichtig den Kondensator zwischen aufeinanderfolgenden Signalen wieder zu ent-
laden, z. B. durch einen parallel zum Kondensator geschalteten Widerstand oder aktiv iiber
einen parallelgeschaltenen Transistor, der entsprechend gesteuert wird.

Der Name ladungsempfindlicher Vorverstarker erklart sich leicht, wenn man die Eingangs-
spannungsquelle und den Widerstand R durch eine einfache Stromquelle ersetzt. Dann gilt

1
mwz—c/ﬁmﬁ:—g, (4.13)

wobei @ die im betrachteten Zeitintervall integrierte Ladung ist. Die Verstarkung dUpgys/dQ
hat dann die Einheit [V/C] und betrégt —1/C. Typische Verstarkungen im Detektorbau liegen
in der Groflenordnung von einigen Dutzend mV /fC.

Frage: In welchem Bereich liegt dann der Wert des Kondensators C?

4.15 Differenzierer

Durch Vertauschen von Widerstand und Kondensator erhdlt man einen Differenzierer (Abb.
4.20). Hier gilt
dUein

dt

Ugps = —RC (4.14)
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Auch diese Schaltung wird in der Praxis gerne modifiziert, indem man einen Widerstand in
Reihe zum Kondenstor C' anbringt. Dies vergréfiert die Phasenreserve und vermeidet mégliche
Oszillationen bei schnellen Wechseln der Eingangsspannung.

Lt
o |
o] >
' o
Ueinl + +Uaus
il il il

Abb. 4.20 Differenzierer.

4.16 Aktive Filter*

Aktive Filter sind nicht nur aus passiven Komponenten, sondern zusétzlich aus Operations-
verstiarkern als aktiven Bausteinen aufgebaut. Dies bietet im wesentlichen zwei Vorteile:

e Man kann mehrere Filterstufen in Reihe schalten (sieche Abbildung 4.21) ohne dass sich
die Stufen gegenseitig belasten. Dadurch lassen sich leistungsfihige Filter realisieren.

e Man kann Spulen durch eine geeignete Kombinationen von Kondensatoren und einem
OPV ersetzen und dadurch bei Anwendungen im Niederfrequenzbereich (< 1 MHz) viel
Platz sparen.

- > =
o— 11— —— |—o ——o
Uein Cl - 02 - Uaus

i [ 1

L L *J

Abb. 4.21 Tiefpass zweiter Ordnung aus zwei passiven RC-Gliedern und zwei OPVs als Puffer.

Wir haben den aktiven Hochpass und Tiefpass erster Ordnung schon kennengelernt (Abb.
4.19 und 4.20). Es gibt zwei héufige Varianten aktiver Filter zweiter Ordnung, den Sallen-
Key-Filter (Abb. 4.22) und den Multiple-Feed-back-Filter (Abb. 4.23). In beiden Varianten
wird genau ein OPV verwendet.
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Usino— [ +——""1—¢ ——o Uaus

R

9 Ry

Abb. 4.22 Generischer Sallen-Key-Filter.

—{ |

Uein 0_:_0_:_ —0 Uaus

1

Abb. 4.23 Generischer Multi-Feedback-Filter.

Tiefpass als Sallen-Key-Filter

Allgemein gilt fiir jeden Tiefpass zweiter Ordnung

1
as? +bs+1

Z(s) =

Bei Realisierung mit Widerstdnden und Kondensatoren entsprechend Abb. 4.24 erhalten wir
einen Tiefpass.
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Cy
|1
1
Ry Ry ‘
Uein 0_:_0_:_0 ———o° Uaus
Cy ==
Ry
Abb. 4.24 Sallen-Key-Tiefpass.
Es gilt
CiCyR1Ry = — . b=Cy- (Ry+ Ro) = —
a = = — N = . = — N
12401 L2 w% 2 1 2 wo Q
1 V4
2T fe = we = und Q@ = Fa Ry CriCy

RlRQClCQ Cz(Rl + RQ)

Das Verhalten des Sallen-Key-Tiefpasses ist plausibel. Bei kleinen Frequenzen f = 0 sperren
die Kondensatoren und Z(s) = 1. Fiir hohe Frequenzen liegt U, tiber Cy auf Masse, sodass
nach den goldenen Regeln auch U,,s auf Masse gezogen wird. Wie sieht es bei mittleren
Frequenzen aus? Die Schaltung ohne C mit Ry = 0€2 ist der uns bekannte Tiefpass erster
Ordnung. Er wird mit Ro und C5 durch einen weiteren Tiefpass ergénzt. Es ist intuitiv plau-
sibel, dass sich ein Tiefpass zweiter Ordnung ergibt.

Hochpass als Sallen-Key-Filter

Werden die Widerstdnde und Kondensatoren wie in Abbildung 4.25 plaziert, ergibt sich ein
Hochpass.
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4 OPV

Ry

Ch Co

Uein °_| l_"_| l_" ——o Uaus

+

—{ |

w

Abb. 4.25 Sallen-Key-Hochpass.

Allgemein gilt fiir jeden Hochpass zweiter Ordnung

s
Z —
() s2+as+b
Bei Realisierung entsprechend Abb. 4.25 gilt
“TRCL T ReCy 07T RiRyCiCy
1 VR1R2C1C
2nfe=we=———— und Q=——-—""-"
\/RleCng R2(Cl + 02)

Die Grenzfrequenz hat also denselben Wert wie fiir den Sallen-Key-Tiefpass.

Man kann sich den Ausdruck gut merken, da er fir Ry = Rs = R und Cy = Cy = C der

Grenzfrequenz w, = % des Tiefpasses und Hochpasses erster Ordnung entspricht.

Ein Sallen-Key-Bandpass ist in Abbildung 4.26 dargestellt.
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Ry
R, Ch +
Uein °_|:|_"_| l_" —— Usus

Abb. 4.26 Sallen-Key-Bandpass.

Filtertypen

Filter sind durch ihre Funktionalitit (z.B. Tiefpass, Hochpass, etc.), die Filterordnung, die
Filtertopologie (z.B. Sallen-Key oder Multi-Feedback) und den Filtertypus gekennzeichnet.

Hat man sich fiir eine Filtertopologie entschieden, miissen die Werte der Widerstdnde und
Kondensatoren festgelegt werden. Insbesondere, wenn man Filter héherer Ordnung baut, ist
es wichtig, dass die einzelnen Filter sich sinnvoll ergénzen. Es haben sich vier Filtertypen
etabliert:

e der Butterworth-Filter

e der Tschebyscheff-Filter

e der Besser-Filter und der

e elliptische oder Cauer-Filter.

Diese Typen werden sowohl fiir Tiefpéasse, Hochpésse, Bandpésse und Bandsperren eingesetzt.
Wir diskutieren sie hier nur am Beispiel eines Tiefpasses.

In Abbildung 4.27 ist der Betrag der Ubertragungsfunktion einiger Filter vierter Ordnung
dargestellt.
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Abb. 4.27 Vergleich des Amplitudengangs verschiedener Tiefpassfilter 4. Ordnung [7].

Hier fillt folgendes auf: Die Ubertragungsfunktion fillt sehr schnell mit der Frequenz ab, wie
es sich fiir einen Tiefpass hoherer Ordnung gehort (mindestens -60 db/Dekade). Die Abnahme
ist unterschiedliche schnell. Der Durchlassbereich (f < f_sqp) ist nicht fiir alle Filtertypen
gleichméaBig flach. Auch die Phasenverldufe sind unterschiedlich (nicht gezeigt).

Der Butterworthfilter ist dadurch charakterisiert, dass er im Durchlassbereich von allem
Typen am flachsten verlduft.

Der Tschebyschefffilter fillt schnell ab. Dafiir variiert er aber im Durchlassbereich. (Dies
muss nicht unbedingt ein Nachteil sein, falls das Eingangssignal nur wenig relevante Frequen-
zen in einem Bereich aufweist.)

Der Besselfilter fillt nicht so steil ab, wie die anderen Filter. Seine charakteristische Eigen-
schaft ist die lineare Abhéangigkeit der Phasenverschiebung von der Frequenz. Dadurch ist die
Phasengeschwindigkeit fiir f < f_3qp konstant und alle Frequenzanteile kleiner f_s3q, um eine
konstante Zeit verzogert. Die Verzogerung des Eingangssignals ist minimal.

Elliptische Filter fallen am steilsten ab. Dafiir ist die Ubertragungsfunktion weder im
Durchlassbereich noch im Sperrbereich konstant, sondern wellig.

Die Ubertragungsfunktionen dieser Filtertypen sind tabelliert (sieche Tabelle 4.3) und kénnen
auch mit geeigneten Programmen bestimmt und simuliert werden.
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n

1 | (1+5s)

2 | (1+1.4145+ s?)

3 | (1+s)(1+s+s?)

4 | (1+0.7655 4 s*)(1+ 1.848 s + 5?)

5 | (1+5)(1+0.618s+ s?)(1 +1.6185 + s?)

6 | (1+0.5185+ s%)(1+ 1.414 s+ s?)(1 + 1.932 5 + s?)

7 | (1+s)(1+0.4455 4 s)(1 4 1.247 s + s?)(1 + 1.802 s + s?)

8 | (1+0.390s+ s%)(1+1.111 s+ s2)(1 + 1.663 s + s%)(1 + 1.962 s + s?)
9 | (1+5)(1+0.3475+s%) (1 +5+s%)(1 +1.5325 + s2)(1 + 1.879 s + s2)
10 | (1+0.313 5+ 52)(1 +0.908 5 + s%)(1 + 1.414 s + s?)(1 + 1.782 s + s2)(1 + 1.975 5 + s?)

Tab. 4.3 Butterworthfilterpolynome fiir die Ordnungen n = 1 bis 10 fiir w. = 1 rad.

Die Ubertragungsfunktion eines Tiefpasses dritter Ordnung ergibt sich also zu

1
(s+1)(s2+s+1)

Z(s) =

Will man eine beliebige Grenzfrequenz erzielen, muss man in der obigen Filtertabelle s durch
s/w, ersetzen.

Der praktische Nutzen von Tabelle 4.3 liegt darin, das durch das Hintereinanderschalten von
aktiven Filtern 1. und 2. Ordnung komplexe Filter hoherer Ordnung zusammensetzen kann.
So kann man einen Filter sechster Ordnung durch drei aufeinander folgende Filter zweiter
Ordnung aufbauen, und einen Filter siebter Ordnung durch einen zusétzlichen Filter erster
Ordnung. Dem liegt mathematisch zugrunde, dass man jede komplexe Ubertragungsfunktion
als Verhéltnis von Polynomen mit reellen Koeffizienten bzw. als Verhéltnis der entsprechenden
Linearfaktorzerlegungen schreiben kann:

S 4 18"+ ags + ag
Z(s) = Zy- T BT+ Bist B (4.15)
52+ ays + by)(s® 4 ags + ba) ...
82+018+d1)(52+625+d2)...
s—2z0)(s—2z1)(s — 22) ... (s — zp) ‘ (4.17)
s = po)(s —p1)(s —p2) ... (s — pn)

(4.16)

(
(
(
(

Das beschriebene systematische Vorgehen ist vorteilhaft, aber natiirlich kénnte man alternativ
auch Konfigurationen wie in Abb.4.28 betrachten.
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C3
|1
1
Ry Ry R3
Usin o—1 —o— —e— —e ———o Upus
C 1 == CQ —_ R4

i i

Abb. 4.28 Sallen-Key Filter 3. Ordnung mit einem OPV.

4.17 Differenzverstarker

Der Differenzverstiarker (Abb. 4.29) wirkt komplizierter als der invertierende Verstérker, da
der nichtinvertierende Eingang nicht auf Masse liegt.

Ry
Ry
Uein,°_|: - U
Uein+° N aus
R

Ry

Abb. 4.29 Differenzverstirker.

Wir vernachléssigen wieder die Eingangsstrome in den Verstérker, entsprechend der 2. golde-
nen Regel. Dadurch ergibt sich

Uy = Uem e —— d U_-= Uein_ s o Uaus S D
+ T Rit Ry U™ Rt Ry

Die zweite Beziehung erhélt man durch Anwendung des Superpositionsprinzips auf den Schalt-
kreis mit den Widersténden Ry, Rz und den beiden Spannungsquellen Uej, . und Ugys (Abb.
4.30).

128



4 OPV 4.18 LOGARITHMIERER UND EXPONENTIERER®*

v () (Do

O
O

Abb. 4.30 Anwendung des Superpositionsprinzips.

Entsprechend der 1. goldenen Regel setzten wir U, = U_. Es ergibt sich

Ry Ry Ry
Uein a5 . 5 Uein_ . P + U(l’lLS - . P
*R3+ Ry Ri + R» Ri+ Ry
wnd Ry (Ry + Ro) R
+ fio 2
Uein 1 ! - Uein a5 = Uaus
" Ry (Rs + Ry) "Ry

Die Widerstandsverhéltnisse der Eingénge Ui, und Uy, sind uniibersichtlich und im All-
gemeinen verschieden voneinander. Wahlt man die Widerstédnde aber so aus, dass gilt

Ry Ry

E_Ra_a ’

so gilt ?
Uaus = (Uein+ - Ueinf) (0%

Am einfachsten setzt man R3 = R; und R4y = Ry und verwendet Préazisionswiderstdnden bzw.
Widerstédnde aus derselben Packung. Im Gegensatz zur Gleichung 4.1 ist die Verstarkung des
Differenzverstarkers mit negativer Riickkopplung durch ein konstantes Widerstandsverhéltnis
gegeben.

4.18 Logarithmierer und Exponentierer®

Ein OPV mit einer Diode in der Riickkopplungsschleife (Abb. 4.31(a)) erzeugt eine zum
Logarithmus der Eingangsspannung proportionale Ausgangsspannung. Wieso?

Der negative Eingang stellt eine virtuelle Masse da, und es gilt
ge Uaus
Uein = Rlein und Loy = Ip = Ig [ 57 — 1]

Anmerkung: Wir definieren Ip als Vorwértsstrom durch die Diode. Entsprechend definiert
sich die Diodenspannung als U_ — Ugys = — Ugys-

Daraus folgt

ein _ de Yaus T ein T emn
U +1:eqlgT und Uaus:—k 1n<U +1>%—k 1n<U )

RIg e R1Ig e R1Ig
9R4 R1+Ro — 1+a -«
Ry; R3+R4 141
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Durch Vertauschen von Diode und Widerstand (Abb. 4.31(b)) kann man die Exponential-
funktion der Eingangsspannung bilden. Jetzt gilt

e Yein U
Iein =1Ip = Is [eq o —1} und  Ig = lein = — ;;s
Daraus folgt
e Uein
Ugus ~ —RISeq kT
D R
g C
R
o— 1} - o— >
——O D b o
Ueml | +Uau5 Ueml } *Uaus
? o o o
- < L L L 1

(a) (b)

Abb. 4.31 (a) Logarithmierer. (b) Exponentierer.

Uber den Umweg des Logarithmus, seiner Umkehrfunktion und der Addition kann man jetzt
auch die analoge Multiplikation verwirklichen, da loga + logb = log (ab).
Die entsprechende Schaltung wird im Praktikum untersucht.

4.19 Driftkompensation

Der Eingangswiderstand des realen OPVs ist grofi, aber endlich. Typische Eingangsstréme
variieren von einigen 1 pA fiir OPVs aus Feldeffekttransistoren bis zu einigen 10 nA fiir bipo-
lare OVPs.

Grofere Eingangsstrome fiihren zu Abweichungen von den einfachen Formeln fiir Verstarkung,
Eingangs- und Ausgangsimpedanzen, die aus den goldenen Regeln folgen. Viel wichtiger ist
aber, dass ein endlicher Eingangsstrom bei geerdetem Eingang zu einer Differenzeingangsspan-
nung am Eingang fiihrt und damit eine von Null verschiedene Ausgangsspannung hervorruft.

Diesem Effekt kann man entgegenwirken, indem man an beide Eingénge gleichgrofle externe
Widerstdnde anbringt. Dies ist in Abbildung 4.32 fiir den invertierenden Verstéarker illustriert.
Der nichtinvertierende Eingang liegt nicht direkt an Masse, sondern ist durch den Widerstand
R3 getrennt.
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Ry
U I
Ry Ifen
Uein = 0'>—:I—>—>
R3 IoG+ anus
L L

Abb. 4.32 Invertierender Verstarker mit Kompensation des Offsetstroms durch den Widerstand R3.

Wir berechnen den Effekt, den ein an beiden Eingéngen identischer Ruhestrom I, = I, - =
I, 1+ bewirkt. Der Effekt eines Offsetstroms, also einer kleinen Abweichung der beiden Strome
ist dann oft vernachléssigbar.

Es gilt
Us Upgus —U—-  U_

1, = - — d Ipg-.=—F"F7"—"-—— 4.18
G+ R, ™ e s R (4.18)

da wir den Ruhestrom, dass heif3t den Strom fiir U,;, = 0V betrachten.

Auch dieser OPV versucht die beiden Eingénge auf dieselbe Spannung zu ziehen, also U, =
U_ = —I,g, Rs3. Einsetzen in 4.18 ergibt

UO aus T IoG R3 RS . ( RS )
= ———— 4+ I, — unddamit Upgus =Ioc R |1 —
Ro G R, 0 G 112 R, ” Ry

IOG

Der Effekt eines symmetrischen Eingangsruhestroms wird also fiir R3 = R; || R2 minimiert.
Dafiir zahlt man allerdings einen Preis. Der invertierende Eingang entspricht jetzt nur noch
in Ndherung einer (virtuellen) Masse. Der Widerstand fithrt auch zu Rauschen, deshalb ist
es sinnvoll parallel zu R3 einen Kondensator anzubringen und ihn fiir Wechselspannungen
kurzzuschlieflen.

Entsprechend kann man auch den nichtinvertierenden Verstérker kompensieren. Hier muss
man zwischen Signalquelle und dem nichtinvertierenden Eingang der OPVs einen Vorwider-
stand R¢ setzen mit Rg = Ry || Ra.

In beiden Féllen ist es auch hilfreich, den Riickkopplungswiderstand Ry nicht zu grof3 zu
wéhlen!

4.20 Oszillatoren

Ostzillatoren haben viele Anwendungen. Insbesondere sind sie in der Nachrichtentechnik und
im Audiobereich wichtig. Gute Oszillatoren zeichnen sich aus durch

e hohe Frequenzstabilitit

e geringe Abweichungen von der idealen z.B. harmonischen Schwingung (Verzerrung)
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Die folgenden Beispiele ermdéglichen Schwingungsperioden von einigen kHz. Fiir hohe Fre-
quenzen benutzt man Schwingquarzoszillatoren.

Wir wollen uns zuerst iiberlegen wie sich der Schmitttrigger (Abb. 4.33(a)) verhélt, wenn wir
den invertierenden Eingang nicht direkt auf Masse legen, sondern iiber einen Kondensator
und einen Widerstand an den Ausgang koppeln (Abb. 4.33(b)).

Ry
Uein° f
32 s
Ry
Uein o—_1 f 1 I:IR

U+ —o Uyys R o 3

— 1 pu—

V V

Abb. 4.33 (a) Schmitttrigger. (b) Rechteckpulsgenerator.

Wie funktioniert diese Schaltung? Fiir ¢t = 0 sei Ugus = 0 V und Uo = 0 V, der Konden-
sator ist nicht geladen. Eine positive Spannung am Eingang bewirkt aufgrund der positiven
Riickkopplung wie beim Schmitttrigger eine grofie Ausgangsspannung von ~ +Ugc. Dadurch
wird der Kondensator aufgeladen und die Spannungsdifferenz am Eingang verringert. Sobald
Uc den Wert Ucc R1/(R1 + Rg) tiberschreitet, dreht sich das Vorzeichen von Up um, und
das Vorzeichen von Uy, andert sich entsprechend. Durch die positive Riickkopplung springt
der Ausgang schnell auf die Spannung ~ —Ug¢. Jetzt wird der Kondensator mit einer Zeit-
konstanten 7 = RC' entladen, bis Uc < —Ucc R1/(R1 + Rg) ist, und das Vorzeichen von Up
wieder wechselt.

Die Schaltung erzeugt periodische Rechteckpulse. Die Periode ldsst sich elementar ausrechnen
und betragt
2R1+ R
T=2R;C In (1+2>

Ry

4.21 Phasenschieberoszillator*®

Die Schaltung in Abbildung 4.34 eignet sich zur Erzeugung von harmonischen Schwingun-
gen. Der linke OPV ist als Integrator geschaltet. Sein invertierender Eingang ist iiber den
Widerstand R; an die Ausgangsspannung Uy,s des rechten OPVs, eines Spannungsfolgers,
geschaltet. Die Schaltung hat keinen externen Eingang. Zwischen den OPVs liegen zwei Tief-
pédsse. Diese Schaltung wird im Praktikum untersucht.

Die Schaltung arbeitet als Oszillator mit Periodendauer T, falls die Bedingung Upys(t) =
Ugus(t + T') erfiillt ist. Das heifit nach einem vollen Durchlauf durch den Verstarker samt der
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Riickkopplungsschleife ist die Phase und Amplitude des Ausgangssignals unverdndert. Wann
ist dies der Fall?

Der Spannungsfolger beeinflusst die Amplitude und die Phase nicht: U,,s = Us. Der Integra-
tor verstarkt das Signal Ugys und dreht die Phase um +90° (die Invertierung entspricht +
180° Phasenverschiebung, die Integration —90°). Die beiden Tiefpésse verschieben im Oszil-
lationsfall die Phase um jeweils —45°, wie wir gleich sehen werden.

Wir berechnen zuerst den Effekt der Tiefpésse, die wir als doppelten Spannungsteiler mit

Impedanzen Z = Jw% und R ansehen. Das ergibt
A Z Z||[(R+Z U
Us=Uz2 72 = 1Z+RR+2(||(R+)Z): 312 R (4.19)
1+ (%) +3%
Der Integrator impliziert fiir Ugys(t) = Ugys exp(jwt)
I /U Bdt=——— 1, (4.20)
1= Rl Cl aus — jUJRl Cl aus -+ .

Fordert man wie oben Upys(t = 0) = Ugys(T) = Us(T) und ersetzt man U; durch Kombination
von Gleichung 4.19 und 4.20:

UL(T) Ugus(T) 1
Us(T) = R\2  <r R\, aR jwRi C
1+ () +3% 14 (§) +3fivmO
so folgt damit die Bedingung
3w RCRiC1—jRiCy [1- (WRCP[ =1 . (4.21)

Der Imaginérteil der linken Seite muss identisch 0 sein. Also gilt

_
" RC

w (4.22)

Daraus folgt dann
(4.23)

Uaus

Abb. 4.34 Phasenschieberoszillator mit OPVs 1 und 2, zwei Tiefpdssen und einem einstellbaren
Widerstand R;.
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Fragen: Wozu braucht man den Spannungsfolger? Wie bringt man den Oszillator zum Schwin-
gen und vermeidet den stationdren Zustand Ug,s = 07 Wie sieht das Einschwingverhalten des
Ostzillators aus und was bestimmt die Amplitude der Schwingung.

Es gibt viele Spielarten des Phasenschieberoszillator. Eine andere Variante mit nur einem
OPV und drei Tiefpéssen ist in Abb. 4.35 dargestellt.

Ry
Ry
[} - R R R
I C I C - C

Abb. 4.35 Phasenschieberoszillator mit einem invertierenden OPV und drei Tiefpéssen.

Die Resonanzfrequenz liegt hier bei w ~ 1,73/RC. Warum ?

4.22 Wien-Briicken-Oszillator*

Die Schaltung in Abbildung 4.36 ist ein weiterer beliebter, guter und einfach aufgebauter Os-
zillator fiir harmonische Schwingungen. Der Ausgang des OPV ist iiber einen Spannungsteiler
Rig, R11, Ri2 an den invertierenden Eingang gekoppelt. Dies bewirkt eine frequenzunabhén-
gige Verstarkung. Der nichtinvertierende Eingang ist iiber einen Bandpass, bestehend aus den
Widerstdnden Rp, Re und den Kondensatoren C7, Co an den Ausgang gekoppelt.
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D1
Do
Rio Ry Rio
% 1 1 [ 1——o
o Uqus
02 R2
0—' I 1

Abb. 4.36 Wien-Briicken-Oszillator.

Der Bandpass, der in Abb. 4.37 getrennt dargestellt ist, ist durchléssig fiir Frequenzen zwi-

schen wy = ﬁ und wy = ﬁ, falls wy < ws. Es gilt mit der Vereinfachung Ry = Ry = R
und Ch =Cy =C

ZR
Ue — U Z||R _ Z+R U ZR
e WZ+R+ZIIR T Z+R+ AL T (Z+ R+ ZR
- el B R jwRC

= Uaus Y R = Uaus .
(Ao + B2+ I (CHwRCP | 1+ 3jwRC — w?R2C?
w w Jw
JwRC(1 — w?R%*C? — 3jwRC)
(1 — w?R2C%)? £ 9w R2C?

Dieser Ausdruck strebt fiir w — 0 und w — oo gegen 0. Der Ausdruck hat fiir w = % ein

Maximum bei Ugjy, = Uqys/3 . Gleichzeitig ist hier der Imaginérteil und damit die Phasen-
verschiebung nach dem Durchlaufen der Riickkopplungsschleife null.
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R2 C2
Ucin © {1 I I © Uaus
Ry =

Abb. 4.37 Bandpass des Wien-Briicken-Oszillators. Hier bezeichnet Uy, die Spannung am Ausgang
als Operationsverstiarker und U,,s die Spannung am nichtinvertierenden Eingang des
Operationsverstéarkers.

Den Wien-Briicken-Ostzillator versteht man am Besten, wenn man die Schaltung als nichtin-
vertierenden Verstarker interpretiert. Statt einer externen Signalquelle wird hier allerdings das
Ausgangssignal iiber den Bandpass auf einen nichtinvertierenden Eingang des Operationsver-
starkers gelegt. Falls sich die Abschwiachung des Bandpasses und die Verstiarkung aufgrund
der Widerstédnde Rjg, R11, R12 am invertierenden Eingang kompensieren, entsteht eine stabile
Oszillation. Das ist bei

Ry 3

Ry + Ry
gegeben. Um Instabilitdten und eine entweder zu kleine oder zu grofle Verstarkung zu vermei-
den, kann man diese Schaltung durch ein weiteres Riickkopplungselement stabilisieren. Dies
kénnen wie in Abb. 4.36 Dioden sein. Rio wird so gewéahlt, dass Rig, R11 << R12. Die Dioden
verhindern, dass die Verstdrkung den Wert A = 3 tiberschreitet, indem sie bei richtiger Di-
mensionierung der Widerstiande den Widerstand Rio kurzschlieBen bzw. effektiv verringern.
Damit verringert sich auch die Verstiarkung, etc.

4.23 Phasenreserve von Verstarkern*

Eine Verstérkerschaltung kann relativ leicht ins Schwingen kommen, falls das der Design der
Schaltung nicht robust genug ist oder die Last bzw. die Signalquelle nicht den Annahmen
entsprechen. Ausgehend von der Verstérkung (entsprechend Gl. 4.9)
A
A—_D
1+ ﬁ A D

kénnen wir drei wesentliche Szenarien fiir OPVs mit negativer Riickkopplung unterscheiden

1. Die Schleifenverstéarkung |8 Ap| >> 1: Hier ist die Riickkopplung stark und damit die
Verstarkung des OPV begrenzt. Es gilt

Ap 1

A= 2D o
1+8Ap B

Der OPYV ist stabil und schwingt nicht.
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2. Die Schleifenverstarkung |5 Ap| << 1: Hier ist die Riickkopplung schwach und die
Verstiarkung A ~ Ap sehr grofl. Dies ist flir Verstérker nicht ideal, aber gut fiir Kom-
paratoren bzw. Schmitttrigger.

3. | Ap| = 1: Jetzt miissen wir das Vorzeichen bzw. die Phase von  Ap beachten. Falls
8 Ap = +1, entspricht dies in etwa der Bedingung 2.

Falls 8 Ap = —1 (Barkhausensches Oszillationskriterium) schwingt der OPV. Dies ist
nur bei Oszillatoren erwiinscht und muss bei Verstarkern zuverléssig vermieden werden.

Warum ist der Wert 8 Ap = —1 problematisch?

Hier wird die Verstarkung sehr grof, da der Nenner in Gleichung 4.23 divergiert. Wir kénnen
die Signalspannung des OPV vernachléssigen und es gilt

Unus(T) = —BAp U_(t = 0) = —B Ap Upus(t = 0) = +Upus(t = 0)

Dies entspricht der Oszillationsbedingung der vorangegangenen Abschnitte.

Man kann mithilfe des Bodediagramms anschaulich machen, wann diese Bedingung erfiillt ist
(sieche Abb. 4.38).
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4 OPV
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Abb. 4.38 Bodediagramm zur Illustration der Phasenreserve. Die durchgezogenen Kurve im oberen
Bild zeigt die Leerlaufverstiarkung Ap eines OPV mit einem dominanten Pol bei wy =~ 1
kHz und einem weiteren Pol bei wy ~ 1 MHz. Die gestrichelte Linie zeigt die Verstarkung
A = 1/ mit Riickkopplung an. Im unteren Bild ist die Phasenverschiebung und die
Phasenreserve dargestellt.

107

108

10°

Hier ist das Bodediagramm eines OPV gezeigt, dessen Lehrlaufverstirkung zunéchst wie ein
einfacher Tiefpass mit der Grenzfrequenz w; abfillt, dann aber einen zweiten Pol bei der
Frequenz wsy zeigt. Dadurch fallt zum einen die Verstdrkung bei groflen Frequenzen w > wo
schneller ab (-40 db/Dekade). Zum anderen betrégt die Phasenverschiebung bei hohen Fre-

quenzen 180°.

Der Schnittpunkt der Graphen Leerlaufverstirkung Ap und Verstirkung mit Riickkopplung
A= % entspricht der Bedingung |3 Ap| = 1. Falls der Wert der Phase am Schnittpunkt der
Graphen bei ¢ = 180° liegt, impliziert dies § Ap = —1.

Anmerkung: Die beiden Pole entstehen zum einen durch den dominanten Pol in dem frequenz-
kompensierten OPV und durch (mindestens) einen weiteren héheren Pol innerhalb des OPV
oder einen weiteren Pol in der Beschaltung des OPV.
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4 OPV 4.24 NEGATIVE WIDERSTANDE*

Um die Stabilitiat eines OPV in einer gegebenen Schaltung zu beurteilen, finden wir zuerst
die Frequenz, bei der sich A und Ap schneiden. Die Differenz zwischen der Phase bei dieser
Frequenz und dem kritischen Wert ¢ = 180° bezeichnet man als Phasenreserve. Die Phasen-
reserve sollte 45° nicht unterschreiten.

4.24 Negative Widerstande*

Ein ohmscher Widerstand geniigt dem ohmschen Gesetz. Strom und Spannung sind propor-
tional zueinander und der Strom fliet von einem positiven zu einem negativen Potential. Bei
einem negativen Widerstand ist die Stromrichtung umgekehrt!

Wie ist das moglich? Strom und Spannung geniigen den Maxwellgleichungen (siehe Appendix)
und den Gesetzen der Elektrodynamik. Einen negativen Widerstand kann man nur durch
einen Trick, ndmlich ein speziell geschaltetes aktives Bauteil erzeugen, einen sogenannten
»Negative Impedance Converter® (NIC). Die Beschaltung des OPV ist interessant, da hier
gleichzeitig negative und positive Riickkopplung vorliegt (Abb. 4.39).

Ry
| —
| I

U ein 1 L]

Abb. 4.39 Schaltkreis eines NICs.

Schliefit man an den Ausgang des NIC eine Impedanz Z an, so ist die Eingangsimpedanz —Z.
Um dies zu uberpriifen, legen wir eine Testspannung Ui, an und berechnen den resultierenden
Eingangsstrom I;.

Il IQ

R —

Abb. 4.40 Ersatzschaltbild eines NIC mit Last Z.

Wir gehen davon aus, dass der OPV nicht in Sattigung ist und dass die negative Riickkopp-
lung dominiert. Es ist plausibel, dass diese Bedingung erfiillt ist, falls Ry > R; ist. (Genauer
gesagt muss gelten: R;/R1 > Z/Rs, wobei R; der Innenwiderstand der Spannungsquelle Usip
ist.) Es gilt
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VA

Uein =U; = Uaus =
+ Z + Ry

Mit den goldenen Regeln gilt
Uy =Us=U_- und RiI; = Ral

Gleichzeitig gilt

Z+ R R
Uaus = Uein - Rl Il = Uein g ’ - Rl Il = Uein = (424)
VA Z
und damit U R
Zein = =0 = —7 L 4.25
‘ dIein Ry ( )

Fir Ry = Rs sieht man am Eingang des NICs also die negative Ausgangsimpedanz. Umge-
kehrt wiirde man am Ausgang die negative Eingangsimpedanz sehen.

Man kann mit negativen Widersténden so rechnen wie mit positiven. Die Formeln zur Be-
rechnung von Parallel- und Reihenschaltung bleiben giiltig.

Wozu sind NICs gut? Man kann mit einem negativen Widerstand den Effekt eines positiven
Widerstands kompensieren. Zum Beispiel kénnte man den Innenwiderstand einer Spannungs-
quelle verringern oder den Innenwiderstand einer Stromquelle vergrofiern (Abb. 4.41).

® Py 0o

L 0

Abb. 4.41 Negativer Widerstand angeschlossen an Stromquelle Ig.

Wahlt man z. B. den Widerstand des NICs so, dass Ryjc = — R sich R; annédhert und dabei
gilt |Ryrc| > R; gilt, so ergibt sich

R; (- R)
‘' Ri—R

limpr, Ri|| — R =limp_pr =00

4.25 Gyrator*

Die vermutlich wichtigste Anwendung von NICs ist der Gyrator. Mit dem Gyrator kann man
z. B. Kapazitidten in Induktivitdten umwandeln und umgekehrt. Das ist in Hochfrequenzschal-
tungen mitunter hilfreich, wenn kein Platz fiir konventionelle Spulen zur Verfiigung steht.

Ein idealer Gyrator ist in Abbildung 4.42 dargestellt. Es ist ein Vierpol mit zwei Eingdngen
und zwei Ausgingen.
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I R Iy

"

Abb. 4.42 Schaltsymbol eines Gyrators.

Das interessante am Gyrator ist die Beziehung zwischen den Stromen und Spannungen am
Eingang und Ausgang. Es gilt

1 1
11:0'U1+EU2 und IQZEUl“FO'UQ . (4.26)

Damit héngt der Eingangstrom I; also nur von der Ausgangsspannung und der Ausgangs-
strom nur von der Eingangsspannung ab. Gibt es einen Vierpol mit diesen Eigenschaften? Ja.
Eine entsprechende Schaltung aus zwei NICs ist in Abbildung 4.43 dargestellt. Hier sind die
Widersténde der zwei NICs gleich grofl, Ry = Ry = R.

Ry
R3
NIC 1 NIC 2 R | Unis D z
Uein R = Ry R = Ry

Abb. 4.43 Gyratorschaltung aus zwei NICs.

Diese Schaltung hat wie gewiinscht zwei Eingangs- und Ausgangspole. Um das Verhalten
des Gyrators zu verstehen, schliefen wir am Ausgang eine Impedanz Z an. Wie grof} ist die
Eingangsimpedanz Zg;,?

Wir gehen von recht nach links vor. Der NIC Ny hat die Eingangsimpedanz — R5. Diese
Eingangsimpedanz liegt parallel zu Ry + Z, und [— Rs||(R4 + Z)] liegt in Serie zu R3 am
Ausgang von Nj. Damit ergibt sich die Eingangsimpedanz des NIC N; zu

—{ (B3 + [~ R5[|(Ra + 2)))}

Insgesamt gilt also mit R3 = Ry = R

2

Zin=—{(Rs+ |- Bsl|(Ba + Z))} = = (4.27)

Uberpriifen Sie die elementare Rechnung in 4.29.

Was bedeutet das? Sei Z eine Kapazitit mit Z = ﬁ’ dann ist Zyy, = jR2wC = jwl
mit L = R? C und hat damit effektiv das Frequenzverhalten einer Induktivitit L. Durch den
Vorfaktor R? kann diese Induktivitit recht groB werden! Mit C = 10 uF und R = 10k Q wird

L =1kH.
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Schaltet man an den Eingang von N; einen Kondensator C, so hat man einen Schwingkreis
gebaut. Aus 7 = /L C] = R+/C; C sieht man, dass sich sehr grofie Schwingungsperioden von
Sekunden oder grofer erzielen lassen.

Nebenrechnung zu Gleichung 4.27

Zein = *{R3+[*R5||(R4+Z)} (428)
= AR+ [-R[(R+2)]}
[~R(R + 2]
= U R R )
 ,RZ R’+RZ
B A A
R2

Z
Alternative Rechnung mittels Gl. 4.26

Aus Uy = Z I folgt It = % - I, = % - Ut und damit Zes = 2.
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5 Transistor: Grundlagen und
1T-Schaltungen

5.1 Einleitung

Die Entdeckung des Transistors gehort zu den grofien Errungenschaften des 20. Jahrhunderts!
und hatte weitreichende Konsequenzen. Der Transistor ist zentraler Baustein fast aller analo-
gen und digitalen Schaltungen und ICs. Ganze Industriebereiche und Landstriche leben von
der Produktion und Weiterentwicklung von immer kleineren, leistungsfahigeren und billige-
ren Transistorstrukturen. Auch die Informationsgesellschaft mit e-mail, Internet und vielleicht
dem Internet der Dinge sind ohne den hohen Stand der Halbleiter- und Transistortechnologien
undenkbar. Der Transistor ist deutlich komplexer als Widerstand, Kondensator, Spule und
Diode, und das Verstidndnis von elementaren Transistorschaltungen ist ein wichtiges Ziel der
Vorlesung.

Es gibt drei grundlegende Transistortypen:
e bipolarer Transistor (BJT) 2

o Junction Field Effect Transistor (JFET)
e Metal Oxid Semiconductor Field Effect Transistor (MOSFET).

Der Transistor hat drei Pole. Sie werden abhéngig vom Transistortyp als Basis, Kollektor und
Emitter (bipolarer npn-Transistor) oder als ,,Gate“, ,Source* und ,,Drain“ bezeichnet (JFET
oder MOSFET). Die géngigen Symbole fiir einen npn- und einen NMOS-Transistor sind in
Abbildung 5.1 dargestellt.

E S
(a) (b)

Abb. 5.1 (a) Symbol eines npn-Transistors mit Basis B, Kollektor C' und Emitter E. (b) Schaltbild
eines NMOS-Transistors mit Gate G, Drain D und Source S.

Der Transistor ist wie auch die Diode ein nichtlinearer Baustein. Im Gegensatz zu Widerstand,
Kondensator, Spule und Diode ist er ein aktiver Baustein. Das heif3t, mit Transistoren kann

!Nobelpreis in Physik fiir Shockley, Bardeen und Brattain im Jahr 1956
2Engl. Bipolar Junction Transistor
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5.2 FUNKTIONSWEISE DES BIPOLARTRANSISTORS 5 TRANSISTOREN

man Strome und Spannungen verstérken.

Trotz grofler Unterschiede fungieren alle Transistortypen als:
e Schalter
e Stromverstirker
e Spannungsverstirkung
e regulierbarer Widerstand
e Grundelement digitaler Logik

Wir betrachten zuerst ausfithrlich den bipolaren Transistor und seine Grundschaltungen.

5.2 Funktionsweise des Bipolartransistors

Der Transistor besteht aus drei unterschiedlich dotierten Bereichen (Abb. 5.2) mit einem
pn- und einem np-Ubergang. Im Normalbetrieb ist die Basisspannung eines npn-Transistors
grofler als die Emitterspannung, also Up > Ug.

w
VA
o

—_— | — | ——
0
~
o
)
\_/

+
@
——
=

O%WhE

Abb. 5.2 Funktionsweise eines npn-Transistors (Quelle: H. Spieler).

Der Basis-Emitter-Ubergang entspricht dann einer Diode in Durchlassrichtung und es fliefit
ein Basisstrom Ip in den Emitter. Wie bei einer Diode setzt sich der Strom durch den pn-
Ubergang aus einem Lochstrom aus der p-dotierten Basis in den Emitter und einem Elektro-
nenstrom aus dem Emitter in die Basis zusammen. Sobald die Elektronen die Basis erreichen,
haben sie allerdings im Gegensatz zu einer Diode nun auch die Moglichkeit, in den Kollektor
zu flieflen. Dies setzt eine positive Kollektorspannung Ugs > Up voraus.

Das Verhaltnis von Loch- und Elektronenstrom und damit von Basisstrom I und Kollektor-
strom I ist durch die Dotierung von Basis und Emitter bestimmt. Der Emitter ist sehr viel
starker dotiert als die Basis. Fiir die Dichte der Akkzeptoratome N4, .. und die Dichte der
Donatoratome des Emitters Np,, ... gilt also Nag,.,. < Npg, ;... und damit

I£ ~ NDEmitter

>1
IB NABasis

144



5 TRANSISTOREN 5.3 KENNLINIEN DES BIPOLARTRANSISTORS

Der Kollektor-Basis-Ubergang entspricht einer in Sperrrichtung geschalteten Diode. Je kleiner
die Dicke der Basis, desto leichter konnen die Emitterelektronen die Basis durchqueren. Das
Erhohen der Spannung Ugp vergrofert die Sperrschicht und verringert die effektive Basisdi-
cke.

Die grundlegenden Schaltungen mit einem Transistor sind in Abbildungen 5.9 - 5.10 darge-
stellt.

5.3 Kennlinien des Bipolartransistors
Die Transistorenkennlinien beschreiben das Verhalten des Transistors und sind oft alles, was

man zum Schaltungsentwurf braucht. Da der Transistor drei Pole hat, wird die Darstellung
der Kennlinien etwas komplizierter als bei der Diode.

Typical Output Characteristics (2)

20
1.0 mA

\

——

0.9 mA

\

15

0.8 mA

\

L
-~
——

0.7 mA

\
\
\

0.6 mA

10

0.5 mA

0.4 mA

Collector Current Ic (mA)

5 0.3 mA

0.2 MA

18=0.1 mA

0 5 10 15 20 25 30 35 40
Collector to Emitter Voltage Vce (V)

Abb. 5.3 Kollektorstrom Io als Funktion der Kollektor-Emitter-Spannung Ugpg fiir verschiedene
Basisstrome (2N3904)]8].

Wir diskutieren zuerst den Kollektorstrom I- als Funktion der Kollektor-Emitter-Spannung
Ucp fir eine Schar von Basisstromen Ig (Abb. 5.3). Der genaue Verlauf der Kurven hingt
von dem Transistortyp, der Transistorgeometrie und der Dotierung ab. Allgemein gilt aber,
dass fiir sehr kleine Basisstrome ein sehr grofler Kollektorstrom erzielt werden kann. Die Ab-
héngigkeit des Stromes von der Spannung Uc g zwischen Kollektor und Emitter ist eher klein,
zumindest fir nicht zu kleine Werte von Ugg. Der flache Bereich der Io-Ucp-Kennlinie ist
der bevorzugte Arbeitsbereich von Transistoren. Er wird auch der ,aktive Bereich“ genannt.

Der Bereich sehr kleiner Spannungen Ucg < 0.2V ist der sogenannte Sattigungsbereich. Hier
ist die Kollektorspannung nicht grof3 genug, um die Elektronen von der Basis in den Kollektor
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zu ziehen. Stattdessen rekombinieren die meisten Elektronen mit den Lochern der Basis und
der Kollektorstrom ist (fiir einen festen Basisstrom) sehr viel kleiner als bei grofien Ucg.

Wie fiir alle Bausteine gibt es Maximalwerte fiir Strome, Spannungen und Leistung. In Ab-
bildung 5.3 entspricht eine konstante Leistung einer Hyperbel. Zu grofle Werte dauerhaft
oberhalb der entsprechenden Kurve zerstoren den Transistor. Dasselbe gilt natiirlich auch fiir
zu hohe Eingangs- und Versorgungsspannungen?, die allerdings durch Schutzdioden abgeleitet

werden sollten.

In Abbildung 5.4 ist der Kollektorstrom gegen die Spannung zwischen Basis und Emitter Ugg
aufgetragen. Wir beobachten, dass der Strom I durch den Transistor exponentiell von der

Spannung zwischen Basis und Emitter Upg abhéngt
UBE
Ic =p1g |:€ Ur —1:| . (5.1)
Dies entspricht der Diodengleichung.

Typical Transfer Characteristics

100 —
V- I’I
g Jg 4
y 4 y 4
y 4 /
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3 o1 / _'
/]
I 7 |
75°C4 25°C | -25°C
0.01 [ 1] ]

01 02 03 04 05 06 07 08 09 1
Base to Emitter Voltage Vge (V)

Abb. 5.4 Kollektorstrom I als Funktion der Basis-Emitter-Spannung Upg fiir einen npn-Transistor
fir Ucg = 1 V und verschiedene Temperaturen (2N3904)[8].

Die Stromverstéarkung 8 des Transistors mit

dlc (5.2)

B=—%

dlp Ucg=konst.

ist in Abbildung 5.5 als Funktion des Kollektorstroms fiir verschiedene Temperaturen aufge-
tragen. Die Kurve verlduft iiber mehrere Groflenordnungen des Kollektorstroms recht flach.

3Es héngt von der konkreten Transistorschaltung ab, an welchem Pol die Eingangsspannung bzw. Versor-

gungsspannung liegt (siehe Kapitel 5.4).
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Die Stromverstarkung (§ variiert zwischen 100 und 200. Dies sind typische Werte, die aber
stark von Fabrikationsparametern und vom Transistortyp abhdngen. Es gibt auch Transis-
toren mit einer Stromverstarkung von 1000 oder hoéher. Fiir das Verstdndnis der meisten
Transistorschaltungen ist die Naherung I = 8 Ip ausreichend.

DC Current Transfer Ratio vs.
Collector Current

350

300

250
25°C mpmbe

200

25°C
150 A
75°C

/A

100

DC Current Transfer Ratio hre

50

0.01 0.1 1 10 100
Collector Current Ic (mA)

Abb. 5.5 Gleichstromverstiarkung S (hier als hpg bezeichnet) als Funktion des Kollektorstroms I
fiir einen npn-Transistor bei Ucg = 1 V (2N3904)[8].

5.4 Grundlegende Transistorschaltungen

Den Transistor kann man als eine stromgesteuerte oder als eine spannungsgesteuerte Strom-
quelle auffassen. Das heifit der Strom I~ durch den Transistor hdngt z.B. iiber Gl. 5.2 von Ig
ab. Diese Stromquelle kann auf unterschiedliche Weise genutzt werden (siehe Abb. 5.6 und
5.7).
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Ucc

Re

U(Z’LLS

Abb. 5.6 Transistor als Stromsenke mit Widerstand als Spannungsverstarker.

Ucc

Uaus

R

Abb. 5.7 Transistor als Stromquelle mit Widerstand.

In beiden Bildern ist der Widerstand in Reihe mit der Stromquelle geschaltet. In Bild 5.6 ist
der Transistor eine Stromsenke, in Bild 5.7 eine Stromquelle. Die Stromsenke in Verbindung
mit dem Widerstand und dem gezeigten Ausgang in Abb. 5.6 wirkt als invertierender Span-
nungsverstiarker der Eingangsspannung Ugp (nicht eingezeichnet). Hier ist die sinnvolle Last
eher hochohmig, da sonst der Transistor einfach kurzgeschlossen wiirde und die Ausgangs-
spannung nur durch Ugc, Re und Ry, bestimmt wiirde. In Abb. 5.7 kdnnte man auch eine
niederohmige Last anschliefen. Der Strom fliefit ja in jedem Fall durch den Transistor.

Wir betrachten im gréfleren Detail zuerst Schaltungen mit nur einem Transistor, einem
Schutzvorwiderstand Ry an der Basis und einem weiteren Kollektor- oder Emitterwiderstand.
Zwei Anschliisse des Transistors, meistens Kollektor und Emitter, werden an eine Gleichspan-
nungsquelle angeschlossen. Dies ermoglicht es, ein vergleichsweise kleines variables Signal, das
am dritten Pol des Transistors anliegt, zu verstirken.

Bei der Emitterschaltung (Abb. 5.8) und der Kollektorschaltung (Abb. 5.9) liegt das Eingangs-
signal an der Basis an. Das Ausgangssignal wird am Kollektor bzw. am Emitter abgegriffen.
Die Grundschaltungen unterscheiden sich auch in der Position des Widerstands, der fiir die
Emitterschaltung am Kollektor und fiir die Kollektorschaltung am Emitter liegt.

Anmerkung: Dies gilt nur fir die Grundversion der Schaltungen. In Schaltungen mit Riick-
kopplung tauchen weitere Widerstdnde auf.
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Die Basisschaltung (Abb. 5.10) ergibt sich aus der Emitterschaltung durch das Vertauschen
der Anschliisse fiir das Eingangssignal und der Masse.

Die Schaltungen sind nach dem Pol benannt, der in der Grundform an der Versorgungsspan-
nung oder Erde liegt und somit weder als Eingang noch Ausgang der Schaltung dient.

Aquivalente Schaltungen gibt es auch fiir unipolare Transistoren, z. B. fir MOSFETs (Kap.
9).

Ucc

Ro
Uaus
R C
4
Uein b
E

Abb. 5.8 Emitterschaltung (common emitter amplifier) mit Eingangsspannung Us;,,, Ausgangsspan-
nung U,,s und Versorgungsspannung Ugc.

Ucc

Ry
Uein &

Uaus

REg

Abb. 5.9 Kollektorschaltung (common collector amplifier).

149



5.5 KENNGROSSEN VON TRANSISTORSCHALTUNGEN 5 TRANSISTOREN

Ucc

Uein j C Uaus

Abb. 5.10 Basisschaltung (common base amplifier).

5.5 Kenngroflen von Transistorschaltungen

Bei der Analyse der obigen Transistorverstiarkerschaltungen interessieren wir uns héufig fiir
die Abhéngigkeit des Basisstroms I und des Kollektorstroms /- von den Spannungen Upg
und Ugg, die in den Abbildungen 5.3 und 5.4 diskutiert wurde. Da wir im Allgemeinen
kleine Eingangssignale verstirken, ist es naheliegend die Anderungen von Basisstrom und
Kollektorstrom durch das totale Differential auszudriicken:

. ol 1
dlc (Ugg, Ucp) = aUgE dUgp + 8U§E dUcp = SdUgp + o dUcp (5.3)
und
oI oI 1
dlp (Upg, Uckg) = ﬁ dUpg + anE dUcp ~ Bon dUpg (5.4)

wobei der Term 8%13 vernachlassigt wurde.
CE

Hier haben wir den differentiellen Basis-Emitter-Widerstand

~ 0Upg

R 5.5
BE 8[3 ) ( )
den differentiellen Kollektor-Emitter-Widerstand
oUck
Rer = 5.6
op = 5L (5.
und die Steilheit 5
Ic
S = 5.7
U nn (5.7)

definiert?.

“Die differentiellen Widerstinde Rcr und Rpr werden gerne auch als r. und 7, bezeichnet.
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Anmerkung: In der englischsprachigen Literatur wird das Symbol g,, fiir die Steilheit® be-
nutzt.

In Gleichung 5.3 wird der Kollektorstrom als Funktion der Spannungen ausgedriickt.In diesem
Bild entspricht der Transistor einer spannungsgesteuerten Stromquelle und die Steilheit S ist
die bestimmende Grofe.

Die einfachste quantitative Beschreibung der Kennlinien eines Transistors liefert das Ebers-
Moll-Modell, in dem der Transistor als zwei entgegengesetzte Dioden aufgefasst wird. Es hat
nur drei Parameter. Hier machen wir es uns noch einfacher und benutzen nur die Diodenglei-
chung des Basis-Emitter-Ubergangs und die GroBe f3:

UBe UBe
IB:IS [6 Ur —1:|%ISCUT (5.8)
mit LT
Ur = und Io=pf1Ip (5.9)
ge
" ol I
C Ge C
oUsr kT Ur (5.10)

Bei Raumtemperatur gilt IZTT = 25mV und damit

ﬂé:m%w. (5.11)

Diese Abhéngigkeit ist sehr praktisch und entspricht Abbildung 5.4. Je gréfler Ugg bzw. Io
sind, desto steiler ist die Kurve und desto grofier die Steilheit. Diese Abhéngigkeit gilt uni-
versell. Fiir einen gegebenen Kollektorstrom ist die Steilheit unabhéingig von den Details des
Transistors.

Der bipolare Transistor ist unabhéngig von den obigen Uberlegungen in guter Niherung auch
eine stromgesteuerte Stromquelle. Es handelt sich um eine Stromquelle, da der Strom I
relativ unabhéngig von Ugg ist. Aufgrund der Abhéngigkeit des Kollektorstroms vom Ba-
sisstrom (Gl. 5.9) kénnen wir die Stromquelle als stromgesteuert bezeichnen. Willkommene
Eigenschaften sind aulerdem die grofien Stromverstdrkung und ihre relativ geringe Abhéngig-
keit vom Kollektorstrom (Abb. 5.5). In dieser Sichtweise ist es natiirlicher, statt der Steilheit
die Stromverstarkung zu benutzen. Die Steilheit und die Stromverstirkung hdngen wie folgt
voneinander ab:

ol ol B kT Up

OUgk BaUBE RpE o BE geIp IB

(5.12)

Die einzige Grofle der Gleichungen 5.3 und 5.4, die wir noch nicht ndher betrachtet haben, ist
Rcg. Eine Vergroflerung der Uog verdndert die effektive Breite der Basis und erhéht damit
den Kollektorstrom. Fiir ein genaueres Verstidndnis betrachten wir Abbildung 5.11.

SEngl. transconductance
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Ic |

>
===
s

Uga Uck

Abb. 5.11 Kollektorstrom I als Funktion der Kollektor-Emitter-Spannung Ucg fiir verschiedene
Basisstrome.

Die Steigung der Io-Ucp-Kurve in Abbildung 5.3 entspricht 1/Rcp. Extrapoliert man die
Kurven aus dem Bereich positiver Werte von Ugg zu negativen Upg, so treffen sich alle
Kurven in einem Punkt. Dies entspricht der Early-Spannung Ug 4. Damit gilt

Recg=— , (5.13)

wobei Icg der Schnittpunkt der extrapolierten Kennlinie mit der vertikalen Achse Ucg = 0
ist.

Die Early-Spannung variiert grob von 15V bis 150 V. Abhéngig vom Kollektorstrom kann
Rc g recht grof} sein, d. h. einige 100k2, und Rpg < Rcg eher klein.

Hier ist es wichtig, zwischen dem Widerstand R = Ucg/Ic, der auch die Leistung bestimmt,
und dem differentiellen Widerstand Rop = dUcg/dIc zu unterscheiden.

In Lehrbiichern wird gerne die Darstellung aus Abbildung 5.12 gewahlt, in der diverse Kenn-
linien zusammengefasst werden.
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Ic [mA] Iz =50 pA

20
30 A

15 —/

10

5_!_’_’_/ 10 nA

1 1 1 1 1 1
T T T T

Iy [#A] 60 40 20 5 10 15 Uck [V]
0.2 1+
0.4 1
//y Ip =10pA
30 uA
0.8 1+ 50 uA
Usg [V]

Abb. 5.12 Ubersicht der Transistorkennlinien eines Bipolartransistors fiir exemplarische Basisstro-
me Ip von 10, 30 und 50 pA.

5.6 Emitterschaltung

Die Emitterschaltung (Abb. 5.8 und 5.13) besteht aus einem Transistor und einem Kollektor-
widerstand. Der Eingang der Schaltung liegt an der Basis, der Ausgang am Kollektor. (Daher
der Name Emitterschaltung!)

Ucc

Rc

U(I'LLS
Uein
Abb. 5.13 Emitterschaltung.

Die einfache Emitterschaltung versteht man am schnellsten im Spannungsbild. Da Uyg,s =
Ucc — Io Re gilt, gilt fiir die Spannungsverstarkung

AU qus dl
aws _ _ p C

Ro
— - _ =—SRr=—-—83—2 . 5.14
T C B (5.14)

v
v ¢ dUin RpE

In diesem Ausdruck ist der Einfluss des Lastwiderstands R, und des Widerstands R g noch
nicht beriicksichtigt. Am Kleinsignalersatzschaltbild (Abb. 5.14) sieht man, dass man dazu
den Parallelwiderstand von R¢, Rop und Ry, (nicht eingezeichnet) bilden muss.
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Das Kleinsignalersatzschaltbild ist &uflerst hilfreich zum Verstédndnis von elektronischen Schal-
tungen. Im Ersatzschaltbild werden Quellen von konstanten Strémen und Spannungen durch
ihren Innenwiderstand ersetzt. Fiir die duflere Spannungsquelle Up ¢ ist der Innenwiderstand
sehr klein, so dass man diese Quelle durch einen Kurzschluss ersetzen kann. Nichtlineare Bau-
teile ersetzt man durch ihren differentiellen Widerstand im Arbeitspunkt, da man nur Strom-
und Spannungsédnderungen betrachtet. So wird die Basis-Emitter-Diode durch den Wider-
stand Rpp ersetzt. Zwischen Kollektor und Emitter liegt im Ersatzschaltbild eine gesteuerte
Stromquelle mit parallelgeschaltetem Innenwiderstand Rog.

Anmerkung: Man kann hier eine spannungsgesteuerte Stromquelle mit dem Strom S dUgg
oder eine stromgesteuerte Stromquelle mit Strom 5 dIp benutzen.

Q I aus

Ry
1B B * - ’o)
B- I
Uein RBE RCE RC Uaus
(e, L L L L
E

\0)

Abb. 5.14 Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung. Ry ist ein Schutzvorwiderstand der
Basis. Die Spannungsquelle U ist kurzgeschlossen. Die Buchstaben B, C, E bezeichnen
Basis, Emitter und Kollektor. Hier und in den folgenden Kleinsignalersatzschaltbildern
bezeichnen die GroBlen Ueiy, 15, Taus, Uaus Strom- und Spannungsinderungen.

Fir typische Werte von 8 = 100, Ig = 10 uA und Rogp = 100k ergibt sich folgendes Bild.

Der Eingangswiderstand dieser Schaltung ist

Ur 25 mV
ein — it = —=——=2, k2
R Ry + Rpg mit Rpg i 10 [LA 5
Mit 15} 100 1 A
m
= fol = ——=40—— =4 1. Gl. 5.10).
S Ror olgt S 5.5 k0 0 v 0mS (vgl. Gl 5.10)
Wahlt man
Rc =5k |

so ergibt sich nach Gleichung 5.14 die Spannungsverstiarkung

dUaus
Vi = = —200
v dUein

Dasselbe erhélt man aus dem Ersatzschaltbild, da

dUaus = =B dIp (Rc || Rep) = —fdlp R und (5.15)
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dUgin, = dIp (RV“‘RBE) ~dlg R . (516)
Also gilt
dUaus BRC
Vi = ~ — =-SR . 5.17
U dUein Rpp ¢ (5:17)

Hier wird der Lastwiderstand Ry als grofi angenommen. Stimmt dies nicht, miisste man R¢
durch R¢ || Ry bzw. noch genauer durch R¢ || Reg || R ersetzen.

Der Ausgangswiderstand der Emitterschaltung ist
Rc||Reg =~ Ro = 5kQ

Ein Nachteil der einfachen Emitterschaltung ist die Abhéngigkeit der Verstirkung von dem
Transistorparametern 8 bzw. S. Aulerdem ist weder der Eingangswiderstand besonders hoch,
noch der Ausgangswiderstand besonders klein. Dies kann man durch eine Schaltung mit Riick-
kopplung vermeiden, wie wir spéter sehen werden.

5.7 Kollektorschaltung

Die Kollektorschaltung (Abb. 5.9 und 5.15) besteht aus einem Transistor und einem Emitter-
widerstand. Der Eingang der Schaltung liegt an der Basis, der Ausgang am Emitter. (Daher
der Name Kollektorschaltung!)

Die Funktionsweise der Kollektorschaltung lésst sich mit der Beziehung Io = §Ip und der
Annahme Ugg = 0,7V in guter Ndherung verstehen.

Ucc

Uein
Uaus

REg

Abb. 5.15 Kollektorschaltung.

Aus
Uein - Uaus = UB - UE = UBE ~ 077V

folgt
dUein = dUaus ;

das heiflt die Spannungsverstarkung

dUein
Vi T (5.18)
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Deshalb wird diese Schaltung auch als Emitterfolger bezeichnet. Die Ausgangsspannung ,,folgt*
der Eingangsspannung.

Diese Eigenschaft ist noch nicht sehr niitzlich. Aber dafiir verstirkt die Schaltung den Ein-
gangsstrom. Aus

Ic=p1Ip folgt Ig=(B+1)Ip . (5.19)

Das heifit, die Stromverstéarkung ist grol. Welcher Anteil des Emitterstroms durch den Last-
widerstand fliefit (hier nicht eingezeichnet) und welcher durch den Emitterwiderstand Rp
flieBt, hédngt vom Verhiltnis R;/Rp ab. Diese Schaltung eignet sich zum Treiben von Si-
gnalen {iber lange Leitungen. In mehrstufigen Verstédrkern mag ein Vorverstérker eine hohe
Spannungsverstarkung bewirken. Zusammen mit einer nachgeschalteten Kollektorschaltung
zur Stromverstirkung wird dann eine sehr grofle Leistungsverstarkung erzielt.

Zur Bestimmung der Eingangsimpedanz und der Ausgangsimpedanz des Emitterfolgers be-
trachten wir das Grofisignalersatzschaltbild Abb. 5.16 und das daraus abgeleitete Kleinsigna-
lersatzschaltbild Abb. 5.17.

Im Grofisignalersatzschaltbild sind die externen und internen Spannungen noch nicht kurzge-
schlossen.

Q

Rcg

U
E Uaus <> «c

Abb. 5.16 Grofsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung.

Im Kleinsignalersatzschaltbild sind die Diode mit Spannung Ugp und die Versorgungsspan-
nung dagegen durch Kurzschliisse ersetzt.
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RpE Ip E Taus
B I
Uein RCE RE Uaus
o ? ? ? ’e)
C

Abb. 5.17 Kleinsignalersatzschaltbild der Kollektorschaltung.

Zur Bestimmung der Eingangsimpedanz

dUein

Z L —
ewm dIel‘n

lassen wir einen kleinen Teststrom dl, in die Basis flieflen und berechnen (bzw. messen) die
Anderung der Eingangsspannung dUs,. Es gilt

AUein = Rpg - dlein + (B8 + 1) dlein - Rg||RcE , (5.20)

da der Teststrom einen Emitterstrom (8 + 1) dl., bewirkt. Bei Vernachldssigung von Rcg
gegeniiber von Rg ergibt sich

dUein

Zen = 7~ = BRe+(B+1)Re ~ (6+1)Re. (5.21)

Die Eingangsimpedanz ist also grof3, da der Wert von R, der typischerweise schon im Bereich
von 100 2 bis 1k liegt, mit dem Faktor (8 + 1) multipliziert wird.

Anmerkung: Hier wird wieder vorausgesetzt, dass Ry sehr grof} ist. Sonst miisste man mit
Ry || Rg bzw. Ry || Rg || Rog rechnen.

Wieso taucht der Wert von Rg, dem Widerstand auf der Ausgangsseite des Transistors, in
der Formel fiir den Eingangswiderstand auf?

Deshalb, weil Rg und Ug,,s den Emitterstrom festlegen und weil die beiden Gréflien g und
Ugus mit den Eingangsgrofien Ie;, und U, in einer festen Beziehung stehen.

Die Ausgangsimpedanz berechnen wir, indem wir bei konstantem Uy, die Ausgangsspan-
nung um dU,.s variieren und den resultierenden Strom dl,.s in den Ausgang berechnen. Die
Anderung dU,us verursacht einen Strom

dUaus

aus 5.22
Rg||Rcg (5:22)

durch Rg und Rcog. Dieser Strom setzt sich aus zwei Anteilen zusammen: aus dem gesuchten
dI,.s und aus der Anderung des Emitterstroms (8 + 1)dIp, den dU,ys = dUgp = —dUpg
bewirkt. Es gilt
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d d

UBE _ Uaus 7 (523)
Rpr Rpr
wobei Rg der Innenwiderstand der Eingangsspannungsquelle ist, der in Abb. 5.16 nicht ein-

gezeichnet ist. Aufgrund der Knotenregel im Punkt E gilt

dlg =

AU ays
dl s + dI + 1) = — . 5.24
Mit Gl. 5.23 folgt
/8 + 1 dUaus
dlius = —dUgus + ————— 5.25
Rpr Rcg||Re (525)
und damit
dUaus RpE Rpg
Zaus = ~ . 2
AL /B+1”RCE”RE B+1 (5.26)

Beriicksichtigt man, dass die Eingangsspannung aus einer Signalquelle mit endlichen Wider-

standen Rg kommt, so gilt
_ Be+ Rs

Zaus ~ B I 1
Hier sieht man aber schon, dass der Emitterfolger gut als Impedanzwandler geeignet ist. Er
stellt fiir eine Signalquelle eine hochohmige Eingangsstufe dar und verfdlscht dadurch nicht
das Messsignal. Gleichzeitig leitet er das Signal niederohmig weiter.

(5.27)

5.8 Basisschaltung

Die Basisschaltung (Abb. 5.10 und 5.18) besteht aus einem Transistor und einem Kollektor-
widerstand. Der Eingang der Schaltung liegt am Emitter, der Ausgang am Kollektor. (Daher
der Name Basisschaltung!)

Ucc

R¢

Uein Uaus

Ry

Abb. 5.18 Basisschaltung mit Schutzvorwiderstand Ry .

Die Funktionsweise der Basisschaltung lésst sich durch den Vergleich mit der Emitterschaltung
verstehen. Da die Anschliisse von Basis und Emitter vertauscht sind, hat die Spannungsver-
starkung denselben Betrag aber das umgekehrte Vorzeichen wie der Emitterverstiarker und
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betragt Viy = S Rc. Da durch den Eingang der Schaltung fast derselbe Strom flieit wie
durch den Kollektor (Ig ~ I¢), ist die Stromverstdrkung o Ii‘n ~ 1. Der Ausgangswiderstand
Zaus = Ro wie bei der Emitterschaltung.

Die Basisschaltung wird interessant durch ihren kleinen Eingangswiderstand

;o Wsp dUpp 1 _ kT

ClIE - dIC SZQeIC’

(5.28)

Fir Raumtemperatur und einen Kollektorstrom von 1 mA wie in unseren obigen Beispielen
ist Zein &~ 25€). Der Eingangswiderstand ist damit um den Faktor % kleiner als fiir den Emit-
terverstiarker. Damit die Bedingung Ugp ~ 0,7V erfiillt ist, muss man das Gleichspannungs-
potential des Eingangs auf eine negative Vorspannung ~ — 0,7V legen. Die Basisschaltung ist
besonders fiir Hochfrequenzanwendungen geeignet. Es tritt kein Millereffekt auf (siehe unten).

5.9 AC- oder DC-Kopplung?

Eine prinzipielle Frage, die der Designer beantworten muss, ist, ob er das Signal direkt oder
iiber einen Kondensator an den Eingang des Verstérkers koppelt (siehe Abb. 5.19). Diese Frage
gilt fiir jede Verstarkerstufe und stellt sich damit auch fiir den Ausgang des Verstérkers.

Vorverstarker Verstéarker

(a)

Signalquelle

Signalquelle Vorverstéarker Verstarker

(b)

Abb. 5.19 (a) AC-Kopplung. (b) DC-Kopplung.

Der Koppelkondensator blockiert den Gleichspannungsanteil des Signals. Durch ein geeignetes
Netzwerk wird der Gleichspannungs- bzw. Gleichstromwert am Verstarkereingang unabhingig
vom Signal eingestellt, so dass der Arbeitspunkt des Verstérkers optimal liegt. Ein einfaches
Beispiel ist die stromgegengekoppelte Emitterschaltung (Abb. 5.20).

159



5.10 EINSTELLUNG DES ARBEITSPUNKTES 5 TRANSISTOREN

Ucc

R, |:| R¢
I—o Uaus
Uein 0—é|—< 02
1

o] [Je

Abb. 5.20 Stromgegengekoppelter Verstarker mit AC-Kopplung des Eingangs- und Ausgangssignals
iiber die Koppelkondensatoren C; und Cs.

Der Spannungsteiler R; und Ry zieht den Eingang des Transistors auf die gewiinschte Vor-
spannung.

Besonders vorteilhaft bei einer AC-Kopplung ist die Unabhéngigkeit vom Gleichspannungs-
anteil des Fingangssignal, der oft zu hoch ist, d.h. deutlich gréfler als 0,7 V. Zudem werden
mogliche Verschiebungen (Drift) des Gleichstromanteils, z. B. mit der Zeit oder Temperatur,
unterdriickt.

Anmerkung: Bei Siliziumhalbleiterdetektoren kann z. B. der Leckstrom durch Strahlensché-
den um viele Groflenordnungen steigen, gleichzeitig ist er stark temperaturabhéngig. Durch
Koppelkondensatoren isoliert man den Verstéirker von diesen Effekten.

Ein Nachteil kann sein, dass der Koppelkondensator mit der Eingangsimpedanz des Verstéar-
kers einen Hochpass bildet, der niederfrequente Signale abschwécht.

5.10 Einstellung des Arbeitspunktes

Wir haben die Transistorschaltungen bisher betrachtet, ohne uns um den Arbeitspunkt des
Transistors zu kiimmern oder die Details des Eingangssignals zu berticksichtigen. Bei jeder
konkreten Schaltung muss aber sichergestellt sein, dass der Transistor iiberhaupt leiten kann
und dass seine Ausgangsstrome und -spannungen verniinftige Werte annehmen. Eine stabile
und an die mogliche Variation des Eingangssignals angepasste Positionierung des Arbeits-
punktes ist wichtig.

In Abbildung 5.21 wird eine beliebte und effektive Methode gezeigt. Das Potential des Ba-
siseingangs wird iiber den Spannungsteiler Ry und Ro mithilfe der Versorgungsspannung
festgelegt.
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* oUcc
Ry
C(ein
o [
I Ug
Uein R2
RE Uaus

1=

Abb. 5.21 Arbeitspunkteinstellung der Kollektorschaltung.

Bei Einstellungen des Arbeitspunktes kann man folgendermaflen vorgehen.
1. Wahle I und Ugpg.

2. Berechne Rpg als
Ucc — U,
RE _ cc CE
Ic

3. Wahle R; und Rs so, dass fiir die Ruhespannung Up ohne Eingangssignal gilt

Up=Ucc —Ucg + 0,7V

4. Wihle den Koppelkondensator C.;, grofl genug, so dass alle relevanten Eingangsfre-
quenzen durchkommen.

Der optimale Strom I wird stark von der Last abhéngen. Falls es sich um einen hochohmigen
Verstdrker handelt, kénnen der Ausgangsstrom und I klein sein. Falls der Transistor ein
Signal iiber ein langes Kabel treiben soll, wird I eher grof sein. Noch grofer ist I fiir
Leistungstransistoren.

Ahnliche Uberlegungen gelten fiir Ucg. Oft wird man Ugp im Arbeitspunkt symmetrisch zur
Versorgungsspannung wahlen, also

Ucc
Uck =~ 5

Die Wahl von Ugg wird auch von der Polaritiat des Eingangssignals abhédngen.

Die Widerstdnde R, Ro sollte man nicht zu klein wéhlen, da sonst der sogenannte Querstrom
durch die Widersténde Ry, Ry und damit die Leistung und Abwérme zu grofl werden. Aufler-
dem reduzieren kleine R; und Ry die Eingangsimpedanz der Schaltung. Der Querstrom sollte
aber grofl genug sein, so dass eine Variation des Basisstroms den Wert Up nicht wesentlich
beeinflusst.
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5.11 Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung

Man kann die Eigenschaften der einfachen Emitterschaltung durch negative Riickkopplung
deutlich verbessern. Die allgemeinen Vorteile der negativen Riickkopplung haben wir schon am
Beispiel des Operationsverstarkers diskutiert. Sie gelten genauso fiir elementare 1-Transistor-
schaltungen. Wir unterscheiden die Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung und die Emit-
terschaltung mit Spannungsgegenkopplung. Die Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung
erhélt man aus der einfachen Emitterschaltung durch das Einfiigen eines weiteren Wider-
stands am Emitter (Abb. 5.22).

Ucc

Rc

Ic — I,

Uein

REg Ry,

Abb. 5.22 Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung. (Hier weicht die Definition von I¢ von den
bisherigen und folgenden Darstellungen ab.)

Diese Schaltung ist mit einigen Ndherungen leicht zu verstehen: Es gilt unabhéngig von dem
eingefiigten Emitterwiderstand

Uws = Uc = Ucc — Ic Re

Ucc ist konstant, also gilt
AUgus = — dIC RC

Auflerdem gilt

d
dIE:% . dUp=dUuy, uwnd Ip=1Ic—1I+Ig~Ic
E

An dieser Stelle haben wir vorausgesetzt, dass Ry, sehr grof3 ist und damit I, klein. Aus

R R
AUgus = —dIc R~ —dIp Ro = — dUp -2 = — U, -2
REg REg
ergibt sich die Spannungsverstéarkung
AUqus Rc¢
Vi = == . 5.29
v dUein RE ( )
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Dieses Ergebnis miissen wir mit der Verstiarkung

Vo=—SRc=-p L
RpE
der einfachen Emitterschaltung vergleichen. Durch die Gegenkopplung ist die starke Abhén-
gigkeit der Verstdrkung vom Arbeitspunkt durch die entsprechende Abhéngigkeit von Rpg
aufgehoben. Jetzt hingt die Verstdrkung nur noch von dem Verhéltnis der externen Wider-
stande Rc/Rp ab. Auch die Abhéngigkeit von § und die damit verbundene Temperaturab-
héngigkeit und Exemplarstreuung ist verschwunden. Dafiir ist die Verstdrkung in der Regel
deutlich kleiner, z. B. ergibt sich mit I = 1 mA die Steilheit S[S] = 40 - I¢[A] zu 40 mS; dies
ist nach Gl 5.29 mit 1/Rpg zu vergleichen. Fiir Rp = 1k entspricht dies einem 1/Rp = 1/kQ2
von nur 1mS.

Der Reduktionsfaktor ist S Rg (genau genommen 1+ S Rpg).

Ganz anschaulich erkldrt funktioniert die Schaltung so:
Die Variation der Signalspannung dU,;, entspricht dUg und stellt iiber Rg den Strom dIg
ein. Dieser Strom wiederum bestimmt den Spannungsabfall an Ro und damit die Ausgangs-
spannung

AUqus ~ —dlc Re

Wieso handelt es sich hier um eine Gegenkopplung? Durch eine positive Variation der Ein-
gangsspannung U;, erhoht sich ohne einen Emitterwiderstand die Spannung Ugg und damit
der Strom Io und Igp. Mit einem Emitterwiderstand erhéht sich der Strom auch. Da aber
gleichzeitig die Emitterspannung Ug = Ig Rp ansteigt, ist der Anstieg der Basis-Emitter-
Spannung dUpg und damit dIo und dU,,s mit Stromgegenkopplung geringer.

Wie bei der Kollektorschaltung ist der Eingang hochohmig. Die Ausgangsimpedanz ist durch
den Widerstand R¢ bestimmt und ist daher nicht so niederohmig wie fiir die Kollektorschal-
tung.

Das Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung ist in Abbil-
dung 5.23 gezeigt.

o (e (e

d Uein J\> R1||R2

1

Abb. 5.23 Kleinsignalersatzschaltbild der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung mit Span-
nungsteiler Ry und Ry zur Arbeitspunkteinstellung.
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Dem Ersatzschaltbild entnimmt man leicht die genaueren Ausdriicke fiir die interessanten Gro-
en Spannungsverstarkung, Stromverstiarkung, Eingangsimpedanz und Ausgangsimpedanz.

In Ubereinstimmung mit Gleichung 5.29 gilt bei Vernachlissigung des kleinen Stroms durch
Reck

vy~ Was _ _dlc _ Rel|Ru _ dlc Rel|Ry  Fe
dUein dIp Rpg + Re (B +1) dIg % + Rp RE
Aus
dUein = dIp Rpp +dIg (B + 1) R (5.30)
folgt fiir die Eingangsimpedanz ©
Zein = (Rpp+ (B+1)Re) || R1[| Rz . (5.31)

Dies entspricht der Eingangsimpedanz des einfachen Emitterfolgers ohne Stromgegenkopp-
lung.

Die Ausgangsimpedanz wird normalerweise durch Rc und Ry, dominiert und Z,,s =~
Rc||RyL.

Fiir eine genauere Abschétzung muss man auch den Effekt eines Teststroms df, durch den
Transistor, also durch die gesteuerte ideale Stromquelle und den Parallelwiderstand Rcop be-
trachten. Nach Erreichen des Emitters flieit d, iiber Rpg und Rg zu Masse. (Der Widerstand
R1|| Ry ist kurzgeschlossen, wenn wir den Innenwiderstand der Spannungsquelle zu Null set-
zen.) Dadurch verdndert sich die Emitterspannung um dUg = dI, Rpg||RE. Jetzt konnen wir
den Anteil dIog von dI, der durch Rcg fliefit, ausrechnen:

d
dlgg =dIl, — SdUgg = dI,+ SdUg bzw. dl, + 6R Un . (5.32)
BE
Die Variation der Ausgangsspannung dU, ergibt sich damit zu
dU, = dUg+dUcg = dI, RBEHRE + [d[x + 5 dI, RBEHRE] Rcg
= dI, [RBEHRE + Reg (1 -+ SRBEHRE)] . (5.33)
Der Transistor stellt damit fiir dI,, die Impedanz
dU,
7 = a7 = RBE"RE+RCE (1+SRBE”RE)
~ Rcg (1 + SRBEHRE) (5.34)

dar. Jetzt muss man sich wieder an Ry, und R¢ erinnern und damit ergibt sich das Endergebnis
Zaws = Rc||RLl|RcE (1 + S Rpgl|RE) - (5.35)

Wie grof} ist die Stromverstirkung der Emitterschaltung mit Stromgegenkopplung? Wir
interessieren uns hier fiir die Variation des Laststroms I; mit dem Basisstrom, also fiir die

Grofle
v — dly, B (ﬁ—i—l)dIL
I=alg ~  dig

5Der Spannungsteiler aus R; und Ry ist in Abbildung 5.22 im Gegensatz zu Abbildung 5.23 zur Vereinfa-
chung weggelassen worden.
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5 TRANSISTOREN 5.12 EMITTERSCHALTUNG MIT SPANNUNGSGEGENKOPPLUNG

Diese berechnet man leicht unter Vernachlissigung des kleinen Stroms durch Rcg aus dem
Kleinsignalersatzschaltbild.

Aus
dUgus = —dlc Rel| R = dIp Ry, (5.36)
folgt
dIL RcRL RC dIL 5RC'
dic Rr (Rc + Ryp) Rc + Ry o I~ dIg Rc+ Ry, (5:37)

Die Ausgangstroménderung nimmt also mit zunehmendem Lastwiderstand Ry, ab und betrigt
maximal —f dIp wie man es intuitiv erwarten wiirde.

5.12 Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung

Negative Riickkopplung wird auch bei der Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung
(Abb. 5.24 bzw. Abb. 5.25) angewandst.

Ucc
Rc
Ry
L o Upus
" P,
Uein o j

Abb. 5.24 Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung.

5
Q

Rc

Ry
I 0 Upus
Ry

1
Uein o L

—

QR:}

Abb. 5.25 Emitterschaltung mit Spannungsgegenkopplung.
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Hier wird ein Teil der Ausgangsspannung iiber den Spannungsteiler R1, Ro bzw. Ry, Rs auf
den Eingang zuriickgegeben. Schon &uflerlich erinnert die Schaltung sehr an den invertierenden
Operationsverstiarker. Wie beim OPV fliefit der Eingangsstrom fast vollstadndig zum Kollektor
und nur ein sehr kleiner Teil des Eingangsstroms zur Basis. Hier ist in guter Naherung die
Verstirkung

Auch diese Schaltung ist komplexer als sie auf den ersten Blick aussieht. Der Widerstand Ra
dient zum einem der Riickkopplung, zum anderen der Einstellung des Arbeitspunkts.

5.13 Ubersicht der Grundschaltungen mit einem Transistor

Eine schematische Ubersicht der Schaltungen mit einem Transistor vermittelt Abb. 5.26.
Durch eine Kombination dieser 1T-Schaltungen zu Schaltungen mit zwei oder mehreren Tran-
sistoren kann man die Eigenschaften der Gesamtschaltung noch deutlich verbessern.
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5.14 STROMQUELLE

R¢
E C
B

Grundschaltung Vir Vi Zeoin Zaus fiir dUgin =0
Emitterschaltung
Rc¢
—SRc|Ree | B RpE Re || Rep
B
E
Stromgegenkopplung
Rc¢
B %E B Rpr + B R Rc || Reg
Rg
Spannungsgegengekoppelung
Rc
JiZ: % % R, R¢ H % (1 + %)
Ry
Kollektorschaltung
C
B 1 RSignal
1 B B Ri Rg || (g + T)
Rg
Basisschaltung
S R¢ 1 % R¢

Abb. 5.26 Ubersicht der Transistorgrundschaltungen mit den ungefihren Werten der Spannungs-
und Stromverstiarkung Vi und Vi, des Eingangs- und Ausgangswiderstandes Z.;, und

Zaus. Die GroBe Vi steht fitr dlzransistor/dIp, nicht dIpqe/dlp.

5.14 Stromquelle

Stromquellen sind wichtige Schaltungselemente und werden vielféltig in integrierten Schalt-
kreisen (ICs) und Vorverstérkern eingesetzt, so auch fir Differenzverstérker.

Die ideale Stromquelle liefert einen Laststrom unabhéngig von dem Spannungsabfall an der
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Last. Nach Norton ist eine Spannungsquelle mit einem groflen Innenwiderstand R; einer
Stromquelle dquivalent (Abb. 5.28).

O I S I L

Abb. 5.27 Spannungsquelle und dquivalente Stromquelle nach Norton.

Auf diese Weise eine Stromquelle zu bauen, ist allerdings nicht praktikabel, da R; den Wert
des Laststroms stark begrenzt. So wiére fiir ein R; von 10 MQ (als typischer Wert fiir eine
Stromquelle) und fiir einen immer noch kleinen Strom von 1 mA eine Spannung Uy von 10kV
notig. Hier ist es viel geschickter statt des passiven Widerstands R; einen Transistor zu benut-
zen und den Arbeitspunkt so einzustellen, dass der differentielle Innenwiderstand dU s /dgus
grof} ist. Die Grundschaltung ist in Abbildung 5.28 gezeigt.

\ 4 O

R1 |::| RL Uaus

UBi

] e

Abb. 5.28 Stromquelle realisiert mit einem Transistor.

Der Strom durch die Last I, = I ist in erster Ndherung unabhéngig von Ry und lésst sich
durch die Wahl von Ug und Rpg einstellen. Es gilt

IL:IcﬁfE:@wiUB_()??V

5.38
Rr R (5.38)

Wieso kann der Laststrom [I;, unabhéngig von Ry sein? Deshalb, weil sich Uogp und damit
Uc so einstellt, dass gilt

_ Ucc — Uc

I
L Rr

und IL:IC:ﬁfB
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Die Giite der Stromquelle héngt von der Stabilitdt des Stromes I}, bei Schwankungen von
Uqus, d.h. der Variation von Ry, ab. Bei fester Versorgungsspannung Ucc fithrt eine Variation
dU,us zu einer entgegengesetzten Anderung der Kollektor-Emitter-Spannung dUq . Abhéingig
von dem differentiellen Widerstand Rcog ist die Laststromvariation dIj, entsprechend Kklein:

Mit
dUBE = —dUE (dadUB = 0) = —RE dIE ~ —RE ClIC s dUCE ~ _dUaus
und . )
dl;, =dlc = SdUpg + —— dUcg ~ —S R dlg — —— dUgys
RC’E RC’E
folgt

dI, = —dUqys [1 + S Rg]

Wichtig ist nicht nur ein hoher Innenwiderstand der Stromquelle, sondern auch Temperatur-
stabilitdt. Es gilt mit Gl. 5.38

dIaus_ 1 dUBEN 2 mV

—_——_— e N T

dTT  Rp dT Rp K

Ein kleiner Emitterwiderstand Rp verringert also die Temperaturabhiangigkeit. Durch Ein-
setzen einer Diode vor Ry oder einer Zenerdiode anstelle von Ry kann man die Temperatur-
abhingigkeit weiter reduzieren.

Fiir makroskopische Stromquellen ist der Wert von Ug¢ ein wichtiger Designparameter, da er
die Lastspannung begrenzt bzw. den benétigten Spannungsabfall Uog mitbestimmt. Ist Ugoo
zu grof}, muss auch Ucg = Uco — Uzyus — Up grof3 sein und damit die Leistung des Transistors.
Deshalb wird es sinnvoll sein, Ucoc iiber eine variable Spannungsquelle an den Maximalwert
Uqus der Last anzupassen (Abb. 5.29).

Upe <> Strom- |:| R
quelle

O

Abb. 5.29 Stromquelle realisiert mit vorgeschalteter regelbarer Spannungsquelle.

5.15 Millereffekt

Der Millereffekt hat mit der Kapazitit Cgc zwischen Basis und Kollektor eines Transistors
zu tun. Diese Kapazitdt liegt fiir den Emitterverstirker zwischen dem Eingang und dem
Ausgang des Verstirkers. Dies ist schematisch in Abbildung 5.30 dargestellt. Durch Z tritt
eine Riickkopplung auf.
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5.15 MILLEREFFEKT 5 TRANSISTOREN

Anmerkung: In unserem Fall ist Z eine Kapazitét.

A
1
| I |
Tein |
Uein o——= —0 Uyus

Abb. 5.30 Illustration des Millereffekts.

Welche Auswirkungen hat Z auf die Ausgangsimpedanz und die Eingangsimpedanz des Tran-
sistors? Dies ist nicht ganz offensichtlich, denn Z liegt nicht auf Masse, sondern verbindet
Eingang und Ausgang!

Diese Fragestellung wurde von John M. Miller 1919 beantwortet [9]. Die Riickkopplung iiber

Z entspricht einer Impedanz vom Eingang zu Masse von zusammen mit einer weiteren

z
At1
Impedanz vom Ausgang zu Masse von Z (% + 1). Wir behandeln im folgenden nur die Ein-
gangsimpedanz zu Masse.

Thre Wirkung und Gréfle kann man leicht ausrechnen. Wie in Kapitel 6 bei der Diskussion
des OPVs gehen wir davon aus, dass kein (oder nur ein kleiner) Strom in den Eingang des
Verstérkers fliefit. Dies ist nicht nur fiir OPVs, sondern auch fiir FETs in sehr guter Ndherung
und fiir Bipolartransistoren in guter Ndaherung erfiillt, da der Basisstrom klein ist.

Der Strom I.;, durch Z ist gegeben durch

Iein —

Uein - Uaus _ Uein +AUein —U.. A+ 1
7 7 ein 7 )

wobei A die Spannungsverstiarkung des invertierenden Verstéarkers ist. Damit gilt

dU¢in Z
Zein = =
dlein A+1

Mit Z = J%c gilt
1

Lein = m (5.39)

Dies bedeutet, dass sich die Kapazitit zwischen Basis und Kollektor wie eine deutlich groflere
effektive Kapazitdt zwischen Eingang und Masse auswirkt (Abb. 5.31).

Dies ist der Millereffekt. Der Millereffekt ist fiir schnelle Signale recht stérend, da eine Ka-
pazitit Cpc von einigen pF leicht um ein bis zwei Groflienordnungen vergroflert erscheint,
als Tiefpass wirkt und das Eingangssignal verlangsamt. Die Zeitkonstante 7 ist durch den
Innenwiderstand der Signalquelle Rg und die Millerkapazitiat C'y; gegeben zu

T=RsgCy
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U, ein Uaus

T

Abb. 5.31 Tllustration des Millereffekts. Cy = jw C (A + 1).

5.16 Frequenzverhalten von Verstarkerschaltungen

Wir haben bislang eine sehr wesentliche Charakteristik von Verstérkern ignoriert, ndmlich
ihr Frequenzverhalten. Um das Frequenzverhalten zu verstehen, miissen wir die vorhandenen
externen und internen Kapagzitéiten in die Schaltbilder einfiigen und bei der Analyse beriick-
sichtigen. Folgenden Kapazititen treten auf:

o Koppelkapazititen Ce;, und Cyys flir Eingangssignal und Ausgangssignal
e Lastkapazitat, falls vorhanden
e internen Transistorkapazititen, ndmlich Cgp, Cpc und Cop (siehe Abb. 5.35)

Zur Tllustration betrachten wir den Emitterverstiarker mit Stromgegenkopplung (Abb. 5.32).
Im Gegensatz zur Abbildung 5.20 ist hier noch ein Kondensator Cg parallel zum Emitterwi-
derstand Rp geschaltet. Dies ist eine Standardkonfiguration.

oUcc

e

Abb. 5.32 Emitterverstarker mit Stromgegenkopplung.

Die Kleinsignalersatzschaltung in Abbildung 5.32 ist in Abbildung 5.33 dargestellt.
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Rg Cein B Cpc C Caus
o
C
RB E RCE
Uein <> Ry Re . Rc
E
ZE
. . . o
Abb. 5.33 Kleinsignalersatzschaltung zu Abb. 5.32. Zg steht fir Rg || Jw%E

Das Frequenzverhalten dieser Schaltung sieht grob so aus wie in Abbildung 5.34. Wir identi-
fizieren vier Grenzfrequenzen, bei denen sich die Verstarkung dndert.

Die Eingangskoppelkapazitdt bildet zusammen mit dem Eingangswiderstand R, des Tran-
sistors und den Widerstdnden R und Rp zur Einstellung der Basisruhespannung einen Hoch-
pass. Das heifit, wir haben eine Grenzfrequenz

1 1

fl - 27TCei'rL (RS + Rl H RQ H [RBE + (6 + 1) ZE]) ~ 27TCein (RS + Rein)

identifiziert, unterhalb der nicht das volle Eingangssignal die Basis erreicht. Durch die Wahl
eines geniigend grofien Cp;, kann man f1 so legen, dass alle relevanten Eingangsfrequenzen
durchkommen; zu kleine Frequenzen werden unterdriickt. Dasselbe gilt auch fiir Cys.

Anmerkung: Der Wert von Rg dndert nicht nur die Eingangsgrenzfrequenz, sondern auch den
Signalpegel des an der Basis gesehenen Eingangssignals Up um einen frequenzunabhéngigen
Faktor Rein/(Rein + Rs), da

Rein
Ug = U, Rein — U. Rein _ ) Rs+Rein
" Rein + Rs + Zein ™ Rein + Rs + - 14 sC(TanrRs)

statt des allgemeinen Ausdrucks Ui, m fiir einen einfachen Hochpass aus R und C.
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V [dB]

1o f [Hz]

-20
=30

404

-50-

Abb. 5.34 Schematischer Verlauf der Spannungsverstiarkung in dB des Emitterverstarkers mit
Stromgegenkopplung aus Abb. 5.32 als Funktion der Frequenz.

Gleichzeitig wirkt Cg in Verbindung mit Rpg als Tiefpass mit

o 1
2 27 Cg Rpg

Es gibt einen weiteren Hochpass in dieser Schaltung, der durch R und Cg gebildet wird. Die
Gegenkopplung durch Rg legt die Verstiarkung fiir kleine Frequenzen fest und minimiert Ver-
schiebungen aufgrund von (langsamen) Temperaturschwankungen. Die Verstarkung betrigt
—Rc/REg. Fiir grofle Frequenzen wird C'g durchlassig, die Gegenkopplung nimmt ab und die
Verstirkung nimmt zu. Dieser Ubergang setzt mit der Grenzfrequenz

1
Js= 2rRECE

ein.

Mit einigen bequemen Vereinfachungen wie S+1 ~ 8, Rop = oo und Rpp << BRg lasst sich
die Verstidrkung in diesem Frequenzbereich leicht berechnen. Wir setzen Rg = 0, Zen, = 0,
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Zaus = 0 und Zpc = oco. Dann gilt mit Zp = Rg/(sCgRg + 1)

dUaus _(5 + 1)IBRC
Vir = = 5.40
v dUsn  Ip-Rpp+ (B+ 1)Ig - Zg (5.40)
. _(B—I— 1)RC sCgRg +1
Rg  (sCpRp+1)52E + (B+1)
- Reo sCpRg +1
- T p_ R
Re (sCpRp +1) g5, +1

_@ (sRpCp +1)
B (sCp )

Ro jujur+1
Rp jw/ws +1

Q

Man sieht, dass neben dem schon betonten Hochpassverhalten bei fi; bei hohen Frequenzen

— W3 o B _ 8 . .
f3 =52 5rr—cr; = 3o, eine Abflachung der Verstdrkung einsetzt.

Die genaue Lage der Grenzfrequenzen in Abb. 5.34 hingt von den gewéhlten Werten Ce;, C,
RpE und dem Arbeitspunkt ab und ist jetzt nicht von Interesse. Wichtig ist aber der Abfall der
Verstarkung fir Frequenzen grofler als f4. Dieser Abfall ist nicht durch die externen, sondern
die internen Kapazititen des Transistors verursacht, die durch die pn- und np-Uberginge
zwischen Kollektor und Basis und Emitter gebildet werden (Abb. 5.35).

Csc

CBE

Abb. 5.35 Illustration der internen Transistorkapazititen.

Die Werte dieser Kapazititen liegen im Bereich von pF und sind daher klein. Wichtig ist
aber die Kapazitit zwischen Kollektor und Basis, die durch den Millereffekt (Abschnitt 5.15)
vergroflert wird. Dies fithrt bei hohen Frequenzen zu einem Tiefpassverhalten, das typisch fiir
jeden Verstéarker ist und das wir schon am Beispiel des OPVs kennengelernt haben.

Wie kann man den Millereffekt umgehen? Man muss Rg oder C}j; verkleinern. Wie? Rg kann
man durch einen vorgeschalteten Emitterfolger begrenzen. Den Wert der Millerkapazitit Cys
kann man durch eine reduzierte Verstiarkung begrenzen. Dies erreicht man durch negative
Riickkopplung. Noch mehr Moglichkeiten ergeben sich bei Schaltungen mit zwei oder mehr
Transistoren wie z.B. der Kaskodenschaltung (néchstes Kapitel).
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6 Laplacetransformation®

Die Laplacetransformation (LT) ist ein sehr effektives Mittel, um Einschwingvorginge von
Hochpaéssen, Tiefpéssen, Filtern und Schwingkreisen zu berechnen. Voraussetzung fiir die
Anwendung des Laplaceformalismus ist eine Anregungsfunktion f(¢) mit f(¢) = 0 fiir ¢ < 0.
Die Laplacetransformation von f(t) ist

2y =re = [ Tty estat (6.1)

wobei die komplexe Variable s durch s = z 4 jw definiert wird. Der Unterschied zur Fou-
riertransformation ist der Konvergenz erzeugende reelle Faktor e™. Die Umkehrfunktion der
Laplacetransformation ist

1 1 oo t

F0 =2 HF@ = [ Fetds (62)
27 Ja—joo

Der Vorteil des Laplaceformalismuses ist es, dass man im Laplaceraum statt mit Ableitungen

héheren Grades mit Polynomen rechnen kann. Gleichzeitig kann die Ubertragungsfunktion

angewandt auf die Anregungsfunktion leicht mittels Tabellen in den Zeitraum transformiert

werden. Eine typische Anregungsfunktion ist z. B. die Sprungfunktion

0 fir t<0
g = oS (6.3)
1 fir t>0
Allgemeingiiltige Eigenschaften der Laplacetransformation sind:
1. Linearitat:
LAafa(t) +bfo(t)} =aZL{fa(t)} + 0L {fp (D)} (6.4)
2. Verschiebungseigenschaft:
Z{f(t—to)} =e "2 {f(t)} (6.5)

fiir to > 0 und f(t < t9) = 0. Dies ist relevant fiir Anregungsfunktionen, die nicht zum
Zeitpunkt ¢ = 0, sondern zu t = t; einsetzen.

3. Ableitungseigenschaft:

2{ T <5 2 5wy - 10 (6.6

Zur Herleitung dieser und weitere Eigenschaften siehe Abschnitt 6.4.

Durch Ubergang in den Laplaceraum wird die Ableitung durch einen Vorfaktor s und

175



6.1 TRANSFORMATIONSTABELLE 6 LAPLACETRANSFORMATION*

einen konstanten Term f(0) ersetzt. Durch wiederholte Anwendung des Ableitungssatzes
kann man auch hohere Ableitungen vereinfachen.

2O = 2 gy -t oy - ER IO )

Allgemein gilt: Fir die Anwendung des Laplaceformalismus muss das Integral

(e.9]
/ F(t) et dt (6.8)
0
konvergieren, f(t) dirfte also z. B. keine exponentiell ansteigende Funktion sein

If(t)] < Me* = F(s) existiert fiir alle s > a (6.9)

4. Skalierungseigenschaft:

L {fat)} = %F <5) (6.10)

5. Integraleigenschaft:

1z {/Ot £t dt’} _ %F(s) (6.11)

6.1 Transformationstabelle

Zur Anwendung des Laplaceformalismus ist es nicht notig, die auftretenden Integrale auszu-
rechnen. Es ist ratsam, eine entsprechende Transformationstabelle (Tab. 6.1) anzuwenden, da
sich so komplexe Ausdriike sehr schnell und effizient 16sen lassen.
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’ Zeitraum Laplace s-Raum
Stufenfunktion:
f(t):{o ﬁ:lrt<0 !
1 firt>0
sin(at) T
cos(at) Tiar

Linearer Anstieg:

0 firt<oO
t) = 5
1) {t fiir t > 0 s
0 fir t <0
=1 5
1) {fﬂ fiir ¢ > 0 +
o(t) 1
_ a—at a
l—e s(lera)
—at
te Gra)?
e” % sin(bt) m
e %cos(bt) (sf;rﬁ

Tab. 6.1 Laplacetransformationstabelle.

6.2 Anwendungen der Laplacetransformation

Beispiel 1: Antwort eines Hochpasses auf eine Stufenspannung am Eingang

Die Antwortfunktion U, im Laplaceraum ist gegeben durch die Multiplikation der Funkti-
on der Eingangsspannung U, und der Ubertragungsfunktion H(s) jeweils im Laplaceraum
Ua(s) = Ue(s) - H(s).

Die Ubertragungsfunktion des Hochpasses ist 3 ch im Zeitraum (Abs. 2.4). Im Laplaceraum
transformieren sich die Impedanzen von Widerstand, Kondensator und Spule wie folgt:
R—-R,jwL—sL, ﬁ — % Dies entspricht der Transformation der Differentialgleichun-
gen:

i(t)=C dl;(tﬂ S 2{it)} = C [s.2 {u(®)} + u(0)] (6.12)
u(t) = L d;(tt) S L {u)y = L [s.2 {i(t)} +i(0)] (6.13)

und Z = Y. Hier werden die Anfangsbedingungen «(0) = 0 und i(0) = 0 angenommen.

Die Ubertragungsfunktion des Hochpasses ist damit

R 1 s it 1
= T = mit o= —
R"'E 1+ s7e s+a RC

(6.14)
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Dies ist uns schon vertraut, da wir Teile des Laplaceformalismus bei der Diskussion diverser
Filter schon benutzt haben. Die Stufenfunktion U, mit der Amplitude Uy im Laplaceraum ist
Y Also

S

Ua(s) =Ue(s) H(s) = sc—fkoa (6.15)

Die Riicktransformation ergibt sich am einfachsten aus der Transformationstabelle.
Ua(t) = L H{Ua(s)} = Upe ' = Upe™ 7o (6.16)

Dies ergibt also den wohlbekannten exponentiellen Abfall mit der Zeitkonstante 7 = RC.

Beispiel 2: Antwort eines Hochpasses auf eine exponentiell abfallende Funktion

Es sei 1
—at| _
.Z{e }_ s+a
Also folgt
U s s _ s+a—a
Ua(S)—S+a.S+a_Uo(8+a)2— " l5 1 a)? (6.17)
7 YU, (s)}:.i”l{ L« }:U (e”%' —ate™ °F)
“ s+a (s+a)? 0
t _t
=U, <1— RC) e mC (6.18)

Der Trick ist hdufig, den Ausdruck im Laplace- oder Zeitraum so zu zerlegen, dass man auf
eine bekannte Tabellengrofie zuriickgreifen kann.
Beispiel 3: CR-RC-Pulswandler

Ein CR-RC-Filter ist wichtig fiir die Detektortechnik. Die Wirkungsweise ist in Abbildung
6.1 illustriert. Ein Stufenimpuls wird erst vorverstéirkt, dann differenziert, tiber einen Impe-
danzwandler gepuffert und dann integriert. Warum?

1 R

Ry

G
1 _MI_/\_

Abb. 6.1 CR-RC-Filter mit Vorverstérker, Hochpass C1, R;, Impedanzwandler, gefolgt von einem
Tiefpass Ry, Cy und einem weiteren Impedanzwandler oder Verstérker.

Die erste Stufe des Filters, der Hochpass, bewirkt, dass das Signal mit einer definierten Zeit-
konstanten abklingt. Dies entspricht unserem Beispiel 1. Dadurch wird der Verstéirker schnel-
ler aufnahmebereit fiir das nédchste Signal und aufeinanderfolgende Signale iiberlagern sich
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nicht (reduzierter pile-up). Die zweite Stufe fiihrt zu einer langsamen Anstiegszeit des Signals
und eliminiert die Stufe des Eingangsimpulses. Dadurch verringert sich die Bandbreite und
dementsprechend auch das Rauschen.

Wir wissen aus Beispiel 1, dass die Stufenfunktion durch den Hochpass in einen exponentiell

abfallenden Puls e~ %! mit a = CllRl = % umgeformt wird. Der Puls e~ %! hat im Laplace-
raum die Form SJlra. Die Ubertragungsfunktion des Tiefpasses ZCZQiQRQ ist im Laplaceraum
1
s 1 b
— = 6.19
Rg—l—slc2 sRoCo+1 s+ (6.19)
mit b = ﬁ = 711 Damit ergibt sich U,(s) = m Zur Transformation ist es hilfreich,
diesen Ausdruck mit Hilfe der Partialbruchzerlegung zu vereinfachen und auf die Form IZIJE‘Z) +
IZQJS) zu bringen, wobei Pj(s) und P»(s) Polynome von s sind. Es ergibt sich
b b 1 1
U = = - . 6.20
a(s) (s+a)(s+0) a—b[s—}—b s—l—a} (6:20)

Jetzt ist die Riicktransformation einfach, da die ben6tigten Tabellenfunktionen in Tabelle 6.1
enthalten sind, und ergibt
_ b —bt —at
uq(t) = (a—b) {e —e }
1

Nach Einsetzen von a = ™ und b = % ergibt sich das Endergebnis

Ua(t) = — 2 [e D —e n} . (6.21)

Fir 71 = m7p = 7 gilt

Anmerkung: Dies kann durch die Taylorentwicklung der Naherung und des Ausdrucks aus Gl.
6.21 iiberpriift werden.

Beispiel 4: Reihenschwingkreis angeregt durch eine Stufenfunktion

Wir betrachten Abbildung 6.2.

o
L
Uein ¢
R U, aus
\j
o * o

Abb. 6.2 Reihenschwingkreis mit Spule L, Kondensator C' und Widerstand R.
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6.3 POLE UND NULLSTELLEN 6 LAPLACETRANSFORMATION*

Uns interessiert der Spannungsabfall an R, also betrachten wir die Ubertragungsfunktion
R R
R+sL+ Yol s“+s T + el

Hier, wie auch im Allgemeinen, ist es wichtig, die Pole und Nullstellen des Polynoms P(s)
zu kennen. Die Nullstellen liegen bei s = 0 und |s| = oo. Die Pole ergeben sich aus der
quadratischen Gleichung

R
32+sf+ﬁ:sz+2as+w(2)
zu
s12=—a +/a% — w} (6.23)
mita:%undw(%:%

Abhiingig von dem Wert von a und wp ergeben sich unterschiedliche Losungen fiir a? > wg,
a? < w? und a? = w?. Jetzt muss die Anregungsfunktion festgelegt und in den Laplaceraum
transformiert werden. Fiir eine Stufenanregung gilt

R 1 s
alt S o e 6.24
Ua(t) L {s 82+2a3+w§} (6.24)

Diese Funktion hat keine Nullstelle bei s = 0 mehr. Die Lage der Pole ist unveréndert.
Die Riicktransformation hiingt vom Wert der Pole ab. Fiir w3 > a? gilt
R R

(t) = — 2 gmat sin( (@2 — a2)t> = o #tsin(wpt)  (6.29)
L/wd —a? WD

2 2
; 2 _ (1 R
mit wp = (m) —<ﬁ) :

6.3 Pole und Nullstellen der Laplacetransformation

Die Ubertragungsfunktion H(s) beschreibt vollstindig das Verhalten des Systems.

Fiir eine Impulsanregung §(t) gilt, jeder Pol p; von H(s) fithrt zu einer Systemantwort mit

Zeitverhalten der Form ePit,

Ist p; reell und negativ, so ergibt sich ein exponentieller Abfall.
Ist p; reell und positiv, so ergibt sich ein exponentieller Anstieg.

Hat p; einen nicht verschwindenden Imaginéarteil p; = — a + jw mit a > 0, so verhélt sich das
System bei einer Impulsanregung wie e~ %! - sin(wt + ¢). Der Wert der Phase ergibt sich aus
den Randbedingungen. Zu jedem nicht reellen Pol existiert auch der komplex konjugierte Pol.
Imaginére Pole treten nur bei quadratischen Termen im Nenner von H(s) auf z. B. 1

GroR-
Entsprechend hat ein rein imaginarer Pol (p; = +jw), die Systemantwort sin(wt + ¢).

Ist p; = 0, so fiihrt dies zu einer zeitlich konstanten Systemantwort.

Entsprechend fiihrt eine Nullstelle von H(s) zu einer verschwindenden Systemantwort.
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6 LAPLACETRANSFORMATION* 6.4 EIGENSCHAFTEN

6.4 Herleitung der Eigenschaften der Laplacetransformation

Herleitung der Ableitungseigenschaft

% {%’f)} _ /Ooo %{f(t) =t

Es gilt

/ {dt Ve stdt = /Ooo {jtf(t) e_Stdt} —s /OOO F(t)e st

— {510} - 52 (70)

und gleichzeitig

Also gilt auch

Herleitung der Integraleigenschaft

Z {/Otf(T)dT} = /Ooo [/Ot f(T)dT} e tdt

mit

= — =
s dt

und y = [{ F(r)dr = dy = F(7). Da F(0)=0, ergibt sich durch partielle Integration

2{[ 16 df}:[ /Otfmmf—(—i |7 wetar) = L)

da der Ausdruck in den eckigen Klammern Null ergibt.

Stufenfunktion u(t)

< 1

ZA{u(t)} = /Ooo u(t)e” *'dt = /OOO e~ Stdt = {_ie_St]

O_S
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6.4 EIGENSCHAFTEN 6 LAPLACETRANSFORMATION*

F(t) = et

a— S 0 s—a

R {eat} _ /Ooo e(a—s)t dt = 1 [e(a—s) t}oo _ 1

—at

entsprechend fir f(t) =e
f(t) =sin(wt)

ejwt _e—jwt

f(t) =sin(wt) =

2]
1 1 1 1 jw — j
Z {sin(wt)} =— — — .}Z.[S+J.w S+.Jw
2jls—jw s+jw 2j (s —jw)(s+jw)
_ 2jw _ w
T 2j(s?24w?) s+ w?
f(t) = cos(wt)
ejwt —jwt
F(t) = cos(wt) = %

1 1 1 1 2s
Z{ft)} == =
ok 2[s—jw+s+jw} 2 52 + w?
Linearer Anstieg: f(t) =t fiir t >0 und 0 fiir t <0

e}

L{F(t)} = /Ooo te™Sdt = /OOO %(te*st)dt = [te*ﬂo =0

o0 o0
= / e Stdt — s/ te Stdt
0 0

o0 1 1
& —s/ te Stdt = —= {e_s’fro - -
0 S 0 S

o L{flat) = / " pestat — SiQ (6.26)
0
Skalierungseigenschaft
2{fa) =, F(2)
a a a
Da
2 {f(at)} = /0  Fatyestdr =V'=o % /0 Ty e it ar = %F(Z)
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7 Fouriertransformation®*

Die Fourierzerlegung von Signalen in ihre Frequenzkomponenten gehort zu den wichtigsten
mathematischen Werkzeugen der Physik und Elektrotechnik. Dies liegt zum einen daran, dass
harmonische Schwingungen und Signale in Natur und Technik oft vorkommen. Ein weiterer
Grund ist, dass die meisten elementaren elektronischen Schaltungen und Bausteine zwar die
Amplitude und Phase einer harmonischen Schwingung verdndern, nicht aber die Frequenz.

Es gibt unterschiedliche Formen der Fourierzerlegung abhéngig von den Eigenschaften des
Eingangssignals.

7.1 Fourierreihe

Periodische kontinuierliche Signale f(t) lassen sich als Fourierreihe darstellen, also

OO . nt OO .
=3 coel?H = 3 gelnet (71)

n=-—oo n=-—oo
Hierbei ist T' die Periodendauer, entsprechend folgt fiir die Kreisfrequenz w = 27”, ¢, sind die

komplexen Koeflizienten, nw = 2;" ist die Kreisfrequenz der n-ten Frequenzkomponente.

Beliebt ist auch die reelle Zerlegung von f(t) mit
e 2mnt . 2mnt
fit) = ap +n§::1an cos (T ) + b,, sin (T )

ag + Z ap, cos (nwt) + by sin (nwt) . (7.2)

n=1

Die Werte der Koeflizienten ¢, bzw. a, und b,, werden mit

- % O/T F(t)e 278 gt < % O/T F(t)e-inet gy (7.3)
T

w = = 0/ £t dt (7.4)
o T

anp = f/f(t)cos(nwt)dt, n=12... (7.5)
0
5 T

b, = To/f(t)sin(nwt)dt, n=12... (7.6)
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7.1 FOURIERREIHE 7 FOURIERTRANSFORMATION*

bestimmt. Die komplexe Zerlegung ist eine mathematisch kompakte Darstellung. Im Reellen
muss man die leicht unterschiedlichen Normierungen % fiir ag und % fir ay,, b, mit n > 1
beachten. Wichtig ist, dass bei der Zerlegung von f(¢) nur ganzzahlige Vielfache der Kreis-
frequenz w = 2% der Ausgangsfunktion f(t) auftauchen. Die Koeffizienten a,,, b, und ¢, sind

iiber die Beziehungen

ayg = C(
a, = 2Re(c,) und b, =—-2Im(c,) firn>1

miteinander verkniipft.

Die Kenntnis der Fourierkoeffizienten ¢,, bzw. a, und b, ist dquivalent zu der Kenntnis der
Ausgangsfunktion f(t).

Die Koeffizienten und Graphen einiger fiir die Elektronik relevanten periodischen Funktionen
sind in Tabelle 7.1 dargestellt.
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7 FOURIERTRANSFORMATION*

7.1 FOURIERREIHE

’ Signalformen Fourierreihenentwicklung
Rechteckpulse
i I
| | I[\A/\ m m [
T :t | A Ay, oAt :t
0T 1T 2T 3T 0T 1T 2T 3T
1 fur ¢t=10,7/2] 1. 92 . .
t) = ’ Ly 2 0Gh ot + sm3wt+sm5wt+”.
£e) {o fir ¢ =|T/2,T] 2o 3 5
Sédgezahnpulse
f I
1
I T T T :t I : : : :t
0T 1T 2T 3T 0T 1T 2T 3T
t . .
f(t):f fir ¢=10,T] %—fsinwt+%m+%?fm+---
Dreieckspulse
f I
1
| ! ! ! :t | T T T :t
0T 1T 2T 3T 0T 1T 2T 3T
2t
? fir t= [O’T/2] 1 4 cos 3wt cos bwt
— w W
= i_4 cos3wt 4 cosbwt
f(t) o 5= [coswt+ 5 + 52 +}
-2 — T far t=]T/2,T]

Tab. 7.1 Fourierreihenentwicklungstabelle mit exemplarischen periodischen Funktionen. Die Gra-
phen im rechten Teil der Tabelle entsprechen der Reihenentwicklung einschlieBlich des

Terms n = 3.

Das Konvergenzverhalten der Reihe ist in Abb. 7.1 illustriert.
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7.2 FOURIERTRANSFORMATION 7 FOURIERTRANSFORMATION*

) ity ——
n=0 -
1 7 =1 s
n=2
: n=3
1 T
(a)
o

S| o) Tk

(b)

Abb. 7.1 (a) Fourierreihenentwicklung einer Rechteckfunktion fiir n = 0,1, ...,3 (b) Fourierreihen-
entwicklung einer Rechteckfunktion fiir n = 5,10, 15

Fiir Funktionen wie die Rechteckfunktion konvergiert die Fourierreihe schlecht. Es treten
zum einen beliebig hohe Frequenzen auf. An den Kanten treten fiir beliebig hohe Ordnungen
endliche Abweichungen der Fourierreihe von der Ausgangsfunktion auf.

7.2 Fouriertransformation

Die Fouriertransformation ist die Erweiterung des Fourierformalismus auf kontinuierliche
nichtperiodische Signale. Dies ist nur moglich, falls das Integral iber f(t) konvergiert:

[ lrorar <o

— 00

Dann lasst sich f(¢) ausdriicken mit
£t) = / Flw)e duw . (7.7)

Im Vergleich zu der Fourierreihe (Gl. 7.1) wird die Summe durch ein Integral tiber die kontinu-
ierliche Frequenz w ersetzt, die diskreten Koeflizienten ¢,, entsprechen einer kontinuierlichen
Funktion F(w), und der Vorfaktor dndert sich von # zu 5-.
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7 FOURIERTRANSFORMATION* 7.2 FOURIERTRANSFORMATION

F(w) wird definiert iiber die Beziehung
Flw) = - 7 F(t) et dt (7.8)
27 ' '

Auch hier gibt es neben der komplexen Fouriertransformation eine reelle Darstellung mit
Termen cos (wt) und sin (wt).

Die Abbildung F[f(¢)](w) gentigt den folgenden mathematischen Eigenschaften:
e Linearitit: Fla f+bg] = a F[f] + b F|[g]

Ableitungseigenschaft: F [i—{]

jw F[f]

Verschiebungseigenschaft: F[f(t — to)] = e 1« F[f(t)]

Skalierungseigenschaft: F[f(at)] = i| F[f(t)](w/a)

la

Faltungseigenschaft: Sei f g die Faltung (f * g)(t) = Ofo f(@&) gt —1t)dt', so gilt F[f *
9] = F[f]- Flg]

Die Fouriertransformationen F'(w) einiger wichtiger Funktionen f(¢) sind in Tabelle 7.2 dar-
gestellt. Hier tritt die Diracsche Deltafunktion auf 6(¢) auf, die tiber

6(t)—{0 6720 ind [ swai=1

oo t=0

—00

definiert ist. Gleichzeitig gilt

o0

/ 5(t) £(t) dt = £(0)

— o0
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7.2 FOURIERTRANSFORMATION 7 FOURIERTRANSFORMATION*

Frequenzraum F(w) |

Zeitraum f(t)
Stufenfunktion
fr 7y
O ey
j I
O(t) NoTR + 26 (w)
Rechteckimpuls
f F
- x4
| a b ¢ | w
_j ejbw eJaw
Ot —a) -O(b—1t) T »
Delta — Distribution
! /f\ F
' t w
1
o(t) Wor
Konstante
f F 4
t ' w
1 V2rd(w)
Exponentielle Schwingung
o Fa ) F
elat V271 (w + a)
Sinus
I Fyo
! + ! ¥
" i —
. [
sin(at) 2V [0(w—a)—d(w+a)
Cosinus
f F
i ot
| t -a | a w
cos(at) \/Z [0(w—a)+ d6(w+ a)]

Tab. 7.2 Fouriertransformationstabelle. Der Realteil der Funktionen f(¢) und F(w) ist als durchge-
zogene rote Linie und der Imaginéarteil als gestrichelte blaue Linie dargestellt.

188



7 FOURIERTRANSFORMATION* 7.3 DISKRETE FOURIERTRANSFORMATION

7.3 Diskrete Fouriertransformation

Die diskrete Fouriertransformation (DFT) ist die Erweiterung des Fourierformalismus auf
diskrete Folgen fi, wie sie z. B. bei der Digitalisierung von analogen Signalen auftreten. Die
Bezeichnung fi bzw. f[k] ist eine Kurzform fiir f(tx) fiir diskrete Zeitpunkte ¢ mit k =
—00, 00. Bei der praktischen Verarbeitung digitaler Signale ist die Zahl der Messwerte endlich,
z.B. 100 oder 1000.

Statt des Integrals
o
1 .
Flw)=— t) e ¥t dt
@ =5 [ 10
—0o0

kénnen wir hier wieder zu einer Summe iibergehen, die fiir N Messpunkte wie folgt definiert
ist:

= LS fueizninr (79)
N n=0 . .

Der erste Index der Summe ist n = 0, der hochste N — 1. Es treten die Kreisfrequenzen
w = %, k=0,1,..., N — 1 auf. Entsprechend gilt fiir die inverse DFT

- z_:l F[k] e2mkn/N (7.10)

Die DFT wird fiir endlich lange Signalsequenzen mit z.B. 1024 Messpunkten angewandt, ent-
spricht aber der Fouriertransformation und nicht der Fourierreihe. Ein niitzliche Relation ist

1 = 1 =
N Z 6 —j72n(N k)5 — N f +j27rk-% ’
=0 =0

,_.

3
3

da N
ei]?ﬂﬁ-n _ ,E2mn _ 1

und f[n] reel ist.
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8 Elementare 2-Transistorschaltungen

Bisher haben wir nur Verstéirker aus einem Transistor betrachtet. Noch deutlich bessere Ver-
starkereigenschaften erreicht man mit 2-Transistorschaltungen und spéater mit mehrstufigen
Verstarkern. Attraktive Verstirkereigenschaften kénnen z. B. sein:

e grofie Verstarkung
e hohe Eingangsimpedanz

e geringe Ausgangsimpedanz

grofle Bandbreite

hohe Linearitat des Verstarkers

e geringes Rauschen
e geringer Ruhestrom und damit reduzierter Verbrauchsleistung
e reduzierte Temperaturabhingigkeit

Elementare Verstarkerschaltungen mit nur zwei Transistoren sind der Differenzverstarker, der
Darlingtonverstiarker und die Kaskode. Eine weitere wichtige Schaltung, die in ihrer einfachs-
ten Version mit nur zwei Transistoren realisiert werden kann, ist der Stromspiegel. Spéter
werden wir auch noch elementare 2-Transistorschaltungen mit MOSFETs betrachten.

8.1 Stromspiegel*

Ein Stromspiegel kopiert bzw. vervielfacht einen Eingangsstrom. Eine einfache Schaltung ist
in Abbildung 8.1 dargestellt.

Ucc
Ry
I Ir
T1 T2

Abb. 8.1 Stromspiegel. Die nicht eingezeichnete Last Rj zwischen den offenen Anschliissen kann
die unterschiedlichsten Schaltungsblocke darstellen.
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8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN 8.1 STROMSPIEGEL*

Die Basis-Emitter-Spannung Ugg der Transistoren 77 und 75 ist identisch, da die Basis und
die Emitter von 77 und Ty direkt verbunden sind. Der Transistor T3 ist leitend. Durch den
Kurzschluss von Kollektor C' und Basis B entspricht er einer Diode. Der Strom durch den
Transistor 77 kann durch den Wert des Widerstands Ry eingestellt werden. Sind 77 und 75
baugleich, so gilt I; ~ Iy,.

Wichtig fiir das Verstédndis der Schaltung ist, dass der Kollektor von 77 auf einem relativ
konstanten Potential von etwa 0,7 V liegt. Die Kollektorspannung von 75 ist dagegen va-
riabel und kann sich relativ frei an den Spannungsabfall des Lastwiderstands R; anpassen
(Ur +Uck = Ucc).

In integrierten Schaltkreisen stammen die Transistoren 77 und 75 aus demselben Halbleiter-
wafer und liegen nahe beieinander. Dadurch sind sie denselben Schwankungen der Fabrika-
tionsparameter unterworfen und haben nahezu identische Eigenschaften. Ist die Geometrie
von 77 und T, unterschiedlich, kann man auch Stromverhéltnisse ungleich 1 einstellen. Das
Verhéltnis der Stréme entspricht dem Verhéltnis der Sperrstrome % und damit der Fliche
des Basis-Emitter-Ubergangs !.

Die Temperaturabhéngigkeit des Stromes durch Ry, ist klein, da der Eingangsstrom I; durch

- Ucc—0,7V

I
1 i

(8.1)

gegeben ist und damit kleine Anderungen von Upg keine grofie Rolle spielen.

Eine Darstellung des Stromspiegels mit einer Stromquelle statt einem einfachen Widerstand
ist in Abb. 8.2 dargestellt.

Ucc

Tein Y ous

Tl >—>—< T2

Abb. 8.2 Einfacher Stromspiegel aus zwei BJTs T; und Ts.

IFiir MOSFETs gilt Ips ~ W wobei L und W die Kanalldnge und -breite sind. Durch unterschiedliche

T
‘Wahl von % fiir 71 und T» kann man das Verhiltnis der Stréme zu L& = Wi L2

o We Lo einstellen.
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8.1 STROMSPIEGEL™* 8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN

Iaus = ICTQ = Iein - 2IB
Ic
Iein - 2?

Tein und I,y sind fiir BJTs also selbst bei identischen Transistoren nicht ganz gleich.

(8.2)

Mit einem weiteren Transistor (Abb. 8.3) reduziert man dieses ,,Problem® Jetzt liefert T

den Basisstrom

IETg = 2IBT1

T3 reduziert den Strom I, aber nur minimal, da

Iaus

To

215
Igt, = 7,3;1'
Ucc _
Iein \
Ts
T

Abb. 8.3 Stromspiegel mit Basisstromkompensation.

Eine Variante des Stromspiegels nach Robert Widlar ist in Abb. 8.4 dargestellt.

(8.3)
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8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN

8.1 STROMSPIEGEL*

Ucc

Lein Y ous

T1 >—>—'< T2

Abb. 8.4 Stromspiegel nach Robert Widlar.

Aus

User, = UBgr, + LausRR
und der Shockleygleichung
Usg = Urln (1 + E)
fiir T1 und T folgt
Lus = % In 1{::; .

Diese Gleichung kann iterativ gelost werden.

(8.5)

(8.6)

Die héufigere Stromquelle nach Wilson ist in Abb. 8.5 dargestellt. Die Grundidee dieser Strom-
quelle entspricht der Schaltung 8.3. Der Basistrom von T und T wird mithilfe des Transistors

T3 geliefert.
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Upp

Lein @ Y ous

Q1 >I—<—‘ Q2

Abb. 8.5 Stromquelle nach Wilson.

8.2 Differenzverstarker

Der Differenzverstirker wird aus zwei Emitterverstdrkern zusammengebaut, die an ihren
Emittern verbunden sind (Abb. 8.6). Der Widerstand Rg kann auch durch eine Stromquelle
ersetzt werden.

UCLUS

etmn_

-Ucc

Abb. 8.6 Differenzverstarker.
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8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN 8.2 DIFFERENZVERSTARKER

Die Widerstdnde R¢, und Rc, werden gleich gro gewéhlt. Auch die beiden Transistoren T;
und T3 sollten im Idealfall identisch sein. Thr Arbeitspunkt ist gleich eingestellt (nicht einge-
zeichnet). Unter verntinftigen Betriebsbedingungen ist der Gesamtstrom I, + I, durch den
gemeinsamen Emitterwiderstand relativ konstant. Dies gilt bei groflen Rp mit einem Span-
nungsabfall, der grof8 gegen die Variationen der Eingangsspannung ist. Es gilt trivialerweise
bei Ersatz von Rg durch eine Stromquelle mit Strom Iy. Wir betrachten nur den Fall einer
hochohmigen Last, die keinen nennenswerten Strom zieht.

Den Differenzverstiarker versteht man am besten, wenn man die Eingangsspannungen Uciy, .
und Upg;,_ als Linearkombination einer Differenzspannung

UD — Uein+ - Uein, (88)

und einer Gleichtaktspannung
Uein+ + Uein,

Ug = 5 (8.9)
schreibt wie wir es auch beim OPV gemacht haben. Dann gilt
U U
Uein, = Uq + 71’ und  Ueip = Ug — TD . (8.10)

Ein schiefsymmetrisch zur Ruhespannung schwankendes Eingangssignal

AUsin, = % und AU = _dQUD

dndert das gemeinsame Emitterpotential, die Spannung oberhalb von Rp, nicht. Die An-
derungen des Stroms im linken Zweig der Schaltung, dIg,, und im rechten Zweig, —dIg,,
kompensieren sich.

Welchen Wert nimmt das Ausgangssignal an? Es entspricht der Emittergrundschaltung mit
dUqys/dUp = — Rc S. Damit ergibt sich die Differenzspannungsverstéarkung zu
_ dUqus S Ic

Vp = —Re2 =R
D= v, 9 C4Ur

(8.11)

Der Faktor % erklart sich dadurch, dass wir das Eingangsdifferenzsignal zu gleichen Teilen
auf den positiven und den negativen Eingang aufgeteilt haben. Das positive Vorzeichen ergibt
sich dadurch, dass wir das Ausgangssignal von T, und nicht T} abgreifen. Die Steilheit S ist
hier durch I /2 Ur gegeben, da durch den Transistor 75, an dem der Ausgang liegt, nur die
Hilfte des Stromes fliefit.

Was passiert bei einem symmetrischen Eingangssignal dUci,, = dUcin_ = %? Hier ergibt
sich die Gleichtaktverstarkung zu

dUaus ~ _RC

Ve = ~
T dUs ~ 2Rg

(8.12)

Auch das ist plausibel, da jetzt die Spannung oberhalb von Rg nicht mehr konstant ist. Dann
entspricht die Formel dem stromgegengekoppelten Emitterverstérker.
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8.2 DIFFERENZVERSTARKER 8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN

Je grofler Rp, desto kleiner ist die unerwiinschte Gleichtaktsverstdrkung. Am geringsten ist
die Gleichtaktverstarkung bei Ersatz des Widerstands Rg durch eine Stromquelle (genauer
gesagt durch eine Stromsenke). Dann muss man Rg in Gleichung 8.12 durch den sehr grofien
Innenwiderstand R; der Stromquelle ersetzen.

Fiir die Gleichtaktunterdriickung 2 gilt

Vb
Dl _gR
’VG F

Es gibt viele Spielarten dieser Grundschaltung. Manchmal bevorzugt man nur ein Ausgangsi-
gnal wie in Abbildung 8.6. Man kann aber auch an beiden Kollektoren ein Ausgangssignal
abgreifen und an die néchste (differentielle) Verstérkerstufe weiterreichen. Den Ersatz des
Widerstands Rg durch eine Stromquelle haben wir schon erwéihnt.

Man kann auch den Widerstand R¢ durch eine Stromquelle ersetzen und damit deutlich ver-
grofern. Dann steigt die Differenzverstédrkung (allerdings auch die Gleichtaktsverstarkung)
stark an. Sehr einfach ist auch die Verwendung eines Stromspiegels, da ja zwei Kollektorwi-
dersténde ersetzt werden sollen.

Diese Schaltung ist in Abbildung 8.7 gezeigt. Dieser Stromspiegel ist aus pnp-Transistoren
aufgebaut!

Ucc

T3
Uein+

Th
Ry
Ts
Rs REg

~Ucc

T}

Uaus

T2 Uein _

Abb. 8.7 Differenzverstirker (77 und Ty) mit Stromquelle (T5) und Stromspiegel (73 und Ty).2

2Engl. common mode rejection ratio (CMRR)
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8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN 8.3 DARLINGTONTRANSISTOR

Der Vergleich des Stromspiegels in Abbildung 8.1 mit dem in Abbildung 8.7 ist interessant.
Der Widerstand R; in Abbildung 8.1, der den Strom einstellt, entspricht der Stromquelle mit
Transistor T im unteren Ast von Abb. 8.7. Wir werden diese Schaltung in der Implementie-
rung mit FETs in Kapitel 77 genauer behandeln.

Der Differenzverstiarker bildet die Eingangsstufe eines Operationsverstirkers. Schon allein
dadurch hat er eine grofle Bedeutung. In der Detektorinstrumentierung ist der Differenzver-
starker allerdings nicht so wichtig, wie man es vielleicht erwarten wiirde. Fiir die kritische
Eingangsstufe eines ladungsempfindlichen Verstérkers wird meistens nur ein Eingang verwen-
det, da durch die zwei Eingéinge des Differenzverstirkers das Rauschen um einen Faktor /2
ansteigen wiirde.

Die obigen Ausdriicke kann man auch mithilfe der Kleinsignalersatzschaltung ableiten. Eine
gute Herleitung findet sich z.B. in
colorbox|rgb]0,0,0citereisch2006elektronische Kapitel 17.6.2.

8.3 Darlingtontransistor

In der Darlingtonschaltung werden zwei Transistoren so hintereinander geschaltet, dass sich
eine besonders hohe Stromverstiarkung ergibt (Abb. 8.8). Der Transistor T} ist ein Emitterfol-
ger und steuert die Basis von T5. Die Kollektoren von 77 und 75 sind verbunden. Manchmal
wird der Widerstand R, der Werte im Bereich von 100 ) bis einigen k¢ annimmt, auch weg-
gelassen.

Ic,

Abb. 8.8 Darlingtonschaltung.

Im Normalbetrieb leiten beide Transistoren. Der Strom I durch den Widerstand R ist durch
Ir ~ 0,7V/R beschrankt. Fir die Strome gilt

Ic = IC1 +IC’2 mit Icl =/ IBl und IC2 = fs IBQ = By (ICl + IBl — IR) . (8.13)

Die Gesamtstromverstiarkung § kann man hier als I¢/Ip, definieren. Leiten beide Transisto-
ren so gilt 8 ~ (1 Ba.

Bei kleinen Kollektorstromen I sperrt To und nur 77 leitet. Die Stromverstirkung g ~ (1.
Dies gilt fiir Strome Ir < 0,7V/R.

197
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Die Darlingtonschaltung wird mitunter als eigenstédndiger Transistortyp aufgefasst. Entspre-
chend gibt es ein eigenes Schaltungssymbol (Abb. 8.9).

C
E

Abb. 8.9 Schaltbild des Darlingtontransistors.

Die Kennlinien des Darlingtontransistors dhneln denen des Einzeltransistors. Relevante Un-
terschiede zum Einzeltransitor sind:

e der weitaus groferer Gesamtstrom I und
o die verdoppelte Basisemitterspannung Ugg = Upg, + UBE,.

Wie ein einzelner Transistor kann auch der Darlingtontransistor auf vielfdltige Weise einge-
setzt werden, so z.B. als Emitterfolger mit einem zusétzlichen Widerstand Rp am Ausgang
FE oder als Spannungsverstiarker mit einem Lastwiderstand Rc am Kollektor. Die Darling-
tonschaltung ist langsamer als ein einzelner Transistor, denn es miissen bei entsprechendem
Eingangssignal zwei Transistoren, 77 und 75, abgeschaltet werden, und 75 ist vom Eingang
durch 77 abgekoppelt. 77 lasst sich schnell abschalten. T5 schaltet sich erst ab, wenn die in
der Basis gespeicherte Ladung iiber R abgeflossen ist. Durch die Verkettung zweier Transis-
toren erhoht sich auch die Phasenverschiebung. Dies muss man bei negativer Riickkopplung
beachten, damit die Schaltung nicht anfangt zu schwingen. Der Wert von R darf nicht zu klein
sein, damit die Basisspannung von 77 nicht zu klein wird bzw. damit der Kollektorstrom von
T7 nicht an T vorbeiflief3t.

Eine schone Beschreibung des Kleinsignalverhaltens des Darlingtontransistors findet sich in
[10].

8.4 Kaskode

Die Kaskodenschaltung (Abb. 8.10) ist eine verbreitete und wichtige 2T-Schaltung. Sie ergibt
sich aus der Emitterschaltung des Transistors 77 und dem Kollektorwiderstand Ro durch

Einfligen eines Transistors 75 in Basisschaltung zwischen 77 und dem Kollektorwiderstand
Re.

Der Transistor To unterdriickt den Millereffekt, der bei der einfachen Emitterschaltung die
Bandbreite begrenzt. Gleichzeitig bleiben die guten Eigenschaften der Emitterschaltung, wie
hohe Eingangsimpedanz, Strom- und Spannungsverstidrkung, erhalten.

Wie funktioniert die Kaskodenschaltung? Der Transistor 75 ist als Basisschaltung mit
konstantem Basispotential arrangiert. Dadurch ist die Emitterspannung von 75 und die Kol-
lektorspannung von 77 relativ konstant. Das heifit, die Spannungsverstarkung von 77 ist klein,
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was den Millereffekt auf Grund der Kapazitdt C'gc des Transistors T3 eliminiert.

Anmerkung: Man kann die Verstdrkung von 77 berechnen, indem man den Eingangswider-
stand von Ty als den Kollektorwiderstand R von T auffasst und die Formel Viy = —R¢r S

anwendet. Hier sind Rer = % (Gl 5.28) und S = & I¢, also Vi (T1) = dUsz/dUein, = 1.

Die Spannungsverstirkung der Kaskodenschaltung wird also nicht durch 77, sondern durch
T5 bewirkt mit

AUaus _ AUqus
dUpin, — dUy

Vo = =RcS . (8.14)

Wieso tritt bei 7> kein Millereffekt auf? Dies liegt daran, dass der Emitter von 75
(Eingang der Basisschaltung) nicht direkt an den Kollektor (Ausgang der Basisschaltung)
koppelt, sondern nur iiber die Kapazititen Cgr und Cpc. Da aber die Basis auf einem festen
Spannungspotential liegt, sind Emitter und Kollektor von T, kapazitiv entkoppelt. (Eine
direkte Kopplung wére zwar iiber Cop moglich, aber Cog ist deutlich kleiner als Cpp und

CBC-)

Abb. 8.10 Kaskode. Die Spannung am Kollektor von 77 bzw. Emitter von T5 bezeichnen wir als Us.

8.5 Gleichspannungsregler*

Wir haben in Kapitel 3.13 schon eine einfache Spannungsregelung mittels einer Zenerdiode
kennengelernt, die allerdings nur fiir kleine Laststrome geeignet ist. Die Schaltung stabili-
siert die Ausgangsspannung U,us gegen Schwankungen der Eingangsspannung Uy oder des
Laststroms. Diese Art der Schaltung nennt man auch Querregler. Zenerdiode und Last sind
parallelgeschaltet. Falls sich das Lastprofil &ndert und z.B. die Last momentan weniger Strom
benétigt (der Lastwiderstand wére dann grofer), flieBt der nicht bendtigte Strom stattdessen
durch die Diode.
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Mit Hilfe eines Transistors kann man diese Schaltung verbessern (Abb. 8.11).

Uein 1 U, aus |:| RL

y y

[og

Abb. 8.11 Stabilisierte Spannungsquelle mit Zenerdiode und Transistor.

Der Laststrom flieft durch den Transistor 77 und kann sehr grof3 sein. Der Strom durch den
Widerstand R und die Diode D ist dagegen klein, was die Regelung effizienter macht, und er
ist unabhéngig vom Laststrom [I7. Die Ausgangsspannung ist um den Spannungsabfall Ucpg
an 717 kleiner als die Eingangsspannung und ergibt sich einfach aus

Uaus = UZ - UBE

Sinkt Us,ys, da I, zu klein wird, steigt Upp und damit I;, an. Entsprechend sinkt Iy, falls Uy
zu grofl wird. Dieser Regler ist ein Langsregler. Der Transistor ldsst genau den bend&tigten
Laststrom zur Last flielen, ein Umlenken des Stroms wie im Querregler ist nicht nétig. Im
Lastbetrieb muss 77 leiten. Damit gilt

UBE ~ 0,6V

Abhéngig vom Laststrom wird Ugg aber um einige 100 mV schwanken. Dies begrenzt die
Genauigkeit der Spannungsregelung.

In der folgenden Schaltung (Abb. 8.12) wird diese Schwankung durch eine negative Riick-
kopplung unterdriickt.

o . g .
R3
Ry
Uein T2 UB 2 Uaus |:| RL
Ry
D
\ \

[og & L

Abb. 8.12 Gleichspannungsquelle mit Riickkopplung.

200



8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN 8.5 GLEICHSPANNUNGSREGLER*

Die Basisspannung von 75 wird durch U,,s geregelt und betragt Ugs = Uayus R%. Die Basis-
Emitterspannung Ugg von 15 betragt Upg = Ups — Uyz.

Falls Uyys vom Sollwert abweicht, z.B. durch eine Verringerung der Eingangsspannung, wiirde
auch der Laststrom abnehmen. Die Schaltung wirkt dem entgegen, da beim Abnehmen von
Uaus auch Ugg abnimmt. Damit sinkt der Strom durch 75 und R3, und Ugg nimmt zu. Der
Transistor T leitet also daher mehr Strom, U,,s nimmt wieder zu, und es stellt sich eine
stabile Ausgangsspannung ein.

Um diese und die vorherige Schaltung zu verstehen, muss man sich klarmachen, dass Iy, und
U.,us voneinander abhéngen. In unserem Beispiel durch U,y ~ Ry, - I1, da der Strom durch R,
minimal ist. Die Zenerdiode erhoht die Emitterspannung von 75, dadurch wird der Einfluss
von temperaturbedingten Verschiebungen der Schwellenspannung im Verhéltnis kleiner.

Wichtig fiir das Funktionieren der Schaltung ist auch, dass T} beim Anschliefflen der Ein-
gangsspannung sofort leitet. Dies ist durch die Verbindung der Basis von 717 iiber R3 mit Ugi,
sichergestellt.

Dasselbe Konzept wird auch in Abb. 8.13 angewandt.

L

Uein i e =0 ] B

D & Ry
A A

Th

Abb. 8.13 Geregelte Spannungsquelle mit Zenerdiode, Darlingtonstufe 77 und 75 und OPV.

Hier wird der Transistor 77 durch eine Darlington-Schaltung bestehend aus 77 und 75 ersetzt.
Der Emitterstrom von 75 dient als Basisstrom von 77. Dadurch sind noch hohere Laststro-
me moglich. Die Spannungsregelung erfolgt nicht mehr iiber einen Transistor (7% in Abb.
8.11), sondern iiber einen Operationsverstarker. Der nichtinvertierende Eingang des Operati-
onsverstarkers wird z.B. durch eine Zenerdiode oder besser eine noch genauere Referenzspan-
nung konstant gehalten. Der invertierende Eingang des Operationsverstéirkers ist iiber einen
Spannungsteiler an die zu regelnde Ausgangsspannung U,,s gekoppelt. Dadurch entsteht eine
negative Riickkopplung und

(8.15)

201



8.6 VERSTARKERKLASSEN 8 ELEMENTARE 2-TRANSISTORSCHALTUNGEN

Dies ist unabhangig von Temperatureffekten bei 77 und 75 und ist nur von der Stabilitat der
Referenzspannung abhingig.

Falls 0.B.d.A. die Ausgangsspannung U,ys absinkt, nimmt auch die Spannung U_ ab. Da-
mit nimmt die Ausgangsspannung U, des Operationsverstérkers zu, und die Darlingtionstu-
fe liefert einen hoheren Strom. Dadurch erhoht sich U,ys. (Die Spannungserhohung betrigt
Uaus = R - I, da Ry klein gegen R;+ Ry bzw. R ist.) Entsprechend wirkt die Gegenkopplung
bei einer Abnahme des Laststroms.

Realistische Schaltungen sind noch etwas komplizierter, da zusétzliche Schaltungselemente
erginzt werden wie Uberstrom- bzw. Kurzschlussschutz und eine Temperaturmessung am
Leistungstransistor. Auch ist die Stabilitdt und die Regelgeschwindigkeit der Schaltungen
wichtig.

Anmerkung: In dieser Schaltung wird der Ausgang des Operationsverstirkers nicht direkt,
sondern iiber zwei Transistoren an die Last gekoppelt. Das ist ungewohnt, dndert aber nichts
am Konzept der negativen Riickkopplung.

Der wesentliche Nachteil von linearen Gleichspannungsreglern ist ihre Ineffizienz. Da an T die
Kollektor-Emmiter-Spannung Ucg abfillt, entsteht eine Verlustleitung von =~ Ugog I,. Damit
ergibt sich die Effizienz der Regelung zu

~ Uaus IL _ Uaus
UCE IL + Uaus IL Uein

Ui

Diese Gleichung vernachléssigt den kleinen Strom durch den OPV und die diversen Wider-
stdnde zur Riickkopplung. Um die Effizienz zu maximieren, sollte man moglichst nur kleine
Ucg bzw. geringe Unterschiede von Eingangs- und Ausgangsspannung zulassen.

8.6 Verstarkerklassen

Wir unterscheiden Verstérker der Klasse A, B und AB, die unten kurz vorgestellt werden.
Es gibt noch weitere Typen z.B. C, D, E, die aber fir die Detektorinstrumentierung oder
empfindliche analoge Messgeréte nicht relevant sind. Bei den folgenden Beispielen handelt es
sich um Leistungsverstéirker, die als als Stromverstérker geschaltet sind.

Klasse A

Wir haben bisher nur Verstéirker der Klasse A behandelt. Der Arbeitsbereich wird so gewéhlt,
dass immer ein nennenswerter Ruhestrom fliefit, so dass das Eingangssignal nicht abgeschnit-
ten und im gesamten Wertebereich linear verstirkt wird. Das einfachste Beispiel ist der Emit-
terverstérker. Soweit so gut, aber es gibt auch einen Haken. Da der Transistor immer ,an“
ist, ist die Schaltung nicht sehr energieeffizient. Weifli man, dass z. B. nur unipolare positive
Eingangsspannungen auftreten kdnnen, so ist dieses Arrangement nicht ideal, da der negative
Bereich nicht genutzt wird.
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+Ucc

) e

UG/LLS

Uein ©

Rg

o

| I—

Abb. 8.14 Verstarker der Klasse A.

Klasse B

Alternativ kénnte man den Arbeitspunkt der Schaltung in Abbildung 8.14 so einstellen, dass
nur die positive Flanke des Eingangssignals durchkommt. Der Eingang liegt auf Emitterpo-
tenzial, der Ruhekollektorstrom ist daher minimal, nur Eingangssignale grofier 0,7V werden
verstidrkt. Die Schaltung ist sehr effizient, aber nur fiir entsprechend positive Signale geeignet.

Interessanter ist der Verstirker der Klasse B aus Abbildung 8.15. Dieser Verstédrker wird auch
»push-pull amplifier* genannt.

+Veoo

Ty

Uein o * Uaus

1>

—Vee

Abb. 8.15 Verstirker der Klasse B mit einem npn-Transistor (oben) und einem pnp-Transistor
(unten) in Reihe.

Hier werden zwei komplementére Transistoren, ein npn- und ein pnp-Transistor, benutzt, um
jeweils die positive bzw. die negative Flanke zu verstarken. Der Arbeitspunkt ist wieder so
eingestellt, dass ohne Eingangssignal kein Kollektorstrom durch die Transistoren fliefit. Es
leitet maximal ein Transistor, der andere sperrt. Dadurch ist der Verstérker recht effizient.
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Anmerkung: Der pnp-Transistor leitet fir Ugc > 0,7 V, Ugc > 0 V und Ugp > 0 V, analog
zum npn-Transistor aber mit umgedrehten Vorzeichen.

Interessant ist das Verhalten bei kleinen Spannungen um 0 V. Hier sperren beide Transistoren,
da der Betrag der Basisemitterspannungen beider Transistoren < 0,7V ist. Dadurch wird das
Signal verzerrt. Diesen Effekt wird mit der Verstérkerklasse AB vermieden.

Klasse AB

Eine Realisierung der Verstérkerklasse AB durch die Hinzunahme von Dioden ist in Abbildung
8.16 dargestellt. Dabei wird ein kleiner Arbeitspunktstrom hingenommen, um dafiir auch klei-
ne Signalhiibe (unter 0,7 V) zu verstarken. Die Dioden haben dieselben Kennwerte wie die
pn-Uberginge der Transistoren und sind unter Umstéinden aus entsprechenden Transistoren
gebildet, deren Basis direkt mit dem Kollektor verbunden wurde. Die Transistoren sind da-
durch an der Grenze, wo sie leitend werden und Signale verstirken, ohne dass sie gleichzeitig
leiten (was einen Kurzschluss bewirken wiirde). Die Widerstdnde R; und Ry bewirken eine
Stromgegenkopplung und verringern die Temperaturabhingigkeiten der Schaltung.

Die Widerstande R; und Ry diirfen nicht zu grof sein, damit an ihnen nicht zu viel Leistung
abfillt. Andererseits wird die Stromkopplung mit kleinem R; und Rs weniger effektiv. Dies
begrenzt die Ausgangsstrome der Schaltung. Fiir Ausgangsstrome von mehreren Ampere setzt
man Darlingtontransistoren ein.

+Veoo
Rp,

Ty

Dy ] Ry
Ucin Uaus

Dy u Ry

15

Rp,
—Vee

Abb. 8.16 Verstarkerklasse AB.
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Anmerkung: Dieser Verstdarkertyp nur fiir bipolare Signale wie z.B. Audiosignale wichtig.
Fiir unipolare Signale ist Klasse A vollkommen ausreichend. Die meisten Detektoren haben
unipolare Signale.
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9 Feldeffekttransistor

Das Prinzip des Feldeffekttransistor wurde 1925 von Julius Lilienfeld entdeckt, weit vor der
Erfindung und dem Bau des Bipolartransistors. Verwirklicht werden konnten die ersten Feld-
effekttransistoren allerdings erst rund 30 Jahre spéter.

Der Feldeffekttransistor hat wie der Bipolartransistor ,,drei* Anschliisse, die ,,Source®, , Drain“
und ,,Gate* genannt werden. Dabei spielen Drain und Source eine &hnliche Rolle wie Kollektor
und Emitter beim Bipolartransistor, und Gate entspricht der Basis'.

Es gibt im wesentlichen zwei Typen von Feldeffekttransistoren, den ,Metal Oxide Semiconduc-
tor Field Effect Transistor* (MOSFET) und den ,Junction Field Effect Transistor (JFET).
Beide Typen sind im Gegensatz zum Bipolartransistor unipolar, d. h. der Stromfluss basiert
nur auf einer Sorte von Ladungstrigern, Elektronen oder Lochern. Bei beiden Typen ist die
Eingangsimpedanz sehr hoch. Bei MOSFET fliefit praktisch kein Strom in das Gate. Dies ist
ein weiterer Unterschied zum BJT. Der Feldeffekttransistor ist also keine stromgesteuerte,
sondern eine spannungsgesteuerte Stromquelle. Die Spannung zwischen Gate und Source be-
stimmt den Stromfluss zwischen Drain und Source.

Der MOSFET ist bei weiten der am héufigsten eingesetzte Transistortyp, insbesondere fiir
integrierte digitale Bausteine. Der MOSFET kommt aber auch in ,,mixed-signal®“ Schaltungen
zum Kinsatz, das heifit in Schaltungen mit analogen und digitalen Schaltungsblécken. Von al-
len Transistortypen ermoglichen MOSFETSs die bei weitem hochsten Integrationsdichten. Ein
MOSFET hat einen eher geringen Stromverbrauch und eine extrem hohe Eingangsimpedanz.

9.1 MOSFET

Wir unterscheiden zwischen NMOS- und PMOS-Transistoren, dhnlich den beiden Typen des
BJT, dem npn- und dem pnp-Transistor. Der Aufbau eines NMOS-Transistors ist in Abbil-
dung 9.1 gezeigt.

'Den Einfluss einer Spannung an einem weiteren maglichen Anschluss, dem Substrat, werden wir in diesem
Kapitel vernachlédsigen
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G

/
s@ ot/ D
H L W

b
Substrat

Abb. 9.1 Schematischer Aufbau eines NMOS-Feldeffekttranistors.

In das leicht dotierte p-Substrat sind zwei stark n-dotierte Kanile eingebracht: Source und
Drain. Der Strom zwischen Source und Drain hingt von der Gatespannung ab. Das Gate ist
durch eine Isolatorschicht vom p-Substrat und den n-Kanilen getrennt?.

Die Zeichnung ist nicht dimensionsgetreu. Der Abstand zwischen Drain und Source hingt von
dem Fabrikationsprozess ab und kann rund 20 nm bis einige hundert nm betragen. Die Breite
W wird vom Designer gewéhlt und ist meistens ein Vielfaches der Lange L. Die Substratdicke
h betragt einige 100 pm.

Als Schaltsymbol eines MOSFETs benutzen wir die in Abbildung 9.2 dargestellten Symbole.
Hier gibt es in der Literatur zahlreiche dhnliche Varianten.

D S
¢ —| ﬁ G —| ﬁ
S D
(a) (b)
Abb. 9.2 (a) Schaltsymbol fiir den NMOS-Transistor und (b) fir den PMOS-Transistor.

Die Kennlinien eines NMOS-Transistors sind in Abb. 9.3 dargestellt, die Kennlinien eines
PMOS in Abb. 9.4.

2Der PMOS-Transistor hat zwei p-dotierte Kanile in einem n-dotierten Substrat.
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Abb. 9.3 Drainstrom eines NMOS-Transistors als Funktion von Upg fir verschiedene Werte von
Uas.
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Abb. 9.4 Drainstromdiagramm eines PMOS-Transistors als Funktion von Upg fiir verschiedene
Werte von Ugg.

Der qualitative Verlauf der Kennlinien dhnelt dem eines BJT. Allerdings ist die Steilheit
fiir grole Werte von Upg deutlich geringer. Die Steilheit ist analog zum BJT definiert und
wird im folgendem durch das Symbol g, bezeichnet. Die Steilheit g, wird im englischen als
Ltransconductance* bezeichnet:

dIps

Im = dUGS

(9.1)

Um die Funktionsweise des MOSFET zu verstehen, betrachten wir die Abbildungen 9.5 - 9.7.
In Abbildung 9.5 sind alle Anschliisse des MOSFETs, also Gate, Drain, Source und Substrat,
auf Masse gelegt. Da keine Spannung Upg zwischen Drain und Source anliegt, kann auch
kein Strom Ipg zwischen Drain und Source flielen. Zwischen Source und dem Substrat bzw.
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Drain und Substrat bildet sich eine Sperrschicht. Dies entspricht exakt dem Verhalten einer
Diode. Ein Stromfluss zwischen Drain und Source erfordert neben einer positiven Spannung
Upg eine positive Gatespannung Ugg. Man unterscheidet drei wesentliche Betriebsbereiche
des MOSFET, abhéngig vom Wert der Spannung Ugg zwischen Gate und Source und der
Spannung Upg zwischen Drain und Source:

e  Cut-off* oder ,weak inversion“
e Linearer oder ohmscher Bereich

e Strong inversion“ oder Séttigungsbereich

Abb. 9.5 Ein NMOS-Transistor mit Source S, Drain D, Gate G und Substrat auf Massenpotential.
Die schraffierten Regionen sind SiOs, zum einen das Gateoxid, zum anderen links und
rechts das Feldoxid, das zur Isolation von benachbarten Transistoren dient und in Abb.
9.1 nicht eingezeichnet ist.

,Cut-off* oder ,,weak inversion“

Dieser Bereich ist durch Ugg < Uy definiert, wobei Uy, die transistorabhéngige Schwell-
spannung ist. Upy, betragt einige hundert mV. Hier ist der Transistor nahezu abgeschaltet, es
flieit aber ein kleiner Leckstrom aus thermisch angeregten Elektronen. Der Strom
Ues—Urh
IDS :IDOe nUr (9.2)
hangt exponentiell von Ugg ab. Wie bei der Diodengleichung gilt n > 1. Die Grofle Ipg, ist
definiert als der Strom bei Ugg = Urpy:

Ips, = Ips (Ugs = Urp)
Die Steilheit ergibt sich zu
de
nkT
wie beim Bipolartransistor. Die Steilheit ist nur relativ zum Strom betrachtet grof}; ihr abso-

luter Wert ist im Sattigungsbereich grofler. Transistoren werden eher selten in weak inversion
betrieben. Man erreicht grofie Steilheiten bei geringem Stromverbrauch, andereseits fiihren
kleine produktionsbedingte Variationen der Schwellspannung zu deutlichen Unterschieden im
Transistorstrom.

9m = Ips (9.3)

Anmerkung: Dieser Bereich liegt in Abbildung 9.3 in der Ndhe des Nullpunktes und ist nur
in logarithmischer Darstellung gut zu erkennen.
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Linearer oder ohmscher Bereich

Dieser Bereich ist durch Ugg > Upp und Upg < Ugs — Upy, definiert. Er liegt links von der
gepunkteten Linie in Abbildung 9.3. Dank der positiven Spannung Ugg bildet sich ein leitender
Kanal, da die Locher, die Majoritatsladungstriager des Substrats, vom Gate zuriickgedrangt
werden. Dieses Szenario ist in Abbildung 9.6 dargestellt.

Ucs > Umn

F Ups < Ucs — Uty

Abb. 9.6 Ein NMOS-Transistor im linearen Bereich. Die mit Elektronen angereicherte Region unter
der Gate-Oxid-Schicht ist die leitende Inversionsschicht.

Die negative Inversionsladung im Kanal l4sst sich iiber das Gaufische Gesetz aus der Gatespan-
nung und der Substratspannung berechnen. Einfacher ist es vielleicht, die Inversionsladung
als Ladung eines Kondensators mit den Leiterplatten Gate und Substrat, die voneinander
durch das Gateoxid isoliert sind, zu betrachten.

Im Fall Upg = 0 ergibt sich die negative Fliachenladung Qr zu:

Qr = Cosz - (Uas —Urn) - (9.4)

Co, ist die Kapazitat des genannten Kondensators pro Fliache W - L, W und L sind die
Breite und Léange des Gates. Die Flachenkapazitdt Cp, lasst sich geméafl der Formel fiir den
parallelen Plattenkondensator berechnen

1 .
Coz = €0 €8i0, @ , mit e€g,0, = 11,9 . (9.5)
X

fF

m? angegeben.

Werte von Cp, werden typischerweise in

Woher kommt die GroBe Ury, in der Gleichung 9.47 Die Schwellspannung Ury, beriicksichtigt,
dass im Dielektrikum zwischen Gate und Source und auch in der Verarmungszone weitere
Ladungstriger vorhanden sind.

Im Fall Upg > 0 ergibt sich:

Qr = Coy - (Ugs —Urp —U(x)) . (9.6)
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9 FELDEFFEKTTRANSISTOR 9.1 MOSFET

Hier ist U(x) die Spannung zwischen Source und der Position z im Kanal. Die Spannung
zwischen dem Punkt z im Kanal und dem Gate ist damit Ugg — U(x).

Im folgenden benétigen wir noch die Driftgeschwindigkeit vp der Ladungstriager zwischen
Source S und Drain D mit

dx UDS
= —_—= E ri p—y —_— .
D o = M Epnn = p— (9.7)
AU (z)
bzw. = . 9.8
ZW UD 1% da ( )

Dabei ist u die Beweglichkeit der Ladungstriager. Fiir einen NMOS-Transistor ist u, die
Beweglichkeit der Elektronen. Die Ladungstrigerbeweglichkeit hédngt u. a. von der Tempera-
tur, Defekten und der Dotierung ab, da die Wahrscheinlichkeit von Streuprozessen mit der
Dotierung zunimmt. Bei Raumtemperatur und fiir schwach dotiertes Silizium betragt die
Beweglichkeit fiir Locher, p1,, bzw. Elektronen, p,,,

2 2

cm cm
pp =~ 450 Vs bzw. p, ~ 1400 s

Der Drainstrom ergibt sich aus Ipg = dQ/dt = Qr W dz/dt mit Gl. 9.6 und 9.8 zu
dU (x)

Ip =Co: W (Ugs — Urn — U(z)) p e (9.9)
Integration iiber dz und dU ergibt
L Ups
Ins /0 dr = Ips L = pCow W /0 (Uas — Upp — U(z)) dU =
Ubs
1 Cox W [Ugs — Urn] Ups — —
Insgesamt gilt also
w U2
Ips = pCoz - (Uas = Urn) Ups — %S . (9.10)

Um Gleichung 9.10 etwas zu vereinfachen, definieren wir § = % Coz bt = % K. Die Grofle g
nennt man auch den Steilheitskoeffizienten, sie darf nicht mit der Stromverstarkung des BJTs
verwechselt werden. Damit gilt

Ups

Ips=p UG’S_UTh_T Ups . (9.11)

Der Transistor verhalt sich also in guter Naherung wie ein von Ugg gesteuerter Widerstand.
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Anmerkung: Die Dicke der Inversionsschicht betrdgt grob 5nm.

Anmerkung: Die GroBe K, = p, Coy ist technologieabhéngig und liegt in der Gréfenordnung
von einigen 100 % Fir 130 pm CMOS betrigt K,, rund 800 ‘\L/—AQ

»Strong Inversion“ oder Sattigungsbereich

Der Sattigungsbereich, auch strong inversion genannt, ist durch die Spannungen Uggs > Urpp,
und Ups > Ugs — Ury, = Upg,,, definiert. Hier ist also Upg grofier als im linearen Bereich.
Fir ,strong inversion® sind die Ipg-Upg-Kennlinien vergleichsweise flach. In diesem Bereich
werden MOSFET-Verstéarker meistens betrieben, entsprechend zu Bipolartransistoren im so-
genannten aktiven Bereich®. Dieses Szenario ist in Abbildung 9.7 dargestellt.

F Ups = Ugs — Uy,

Abb. 9.7 Ein NMOS-Transistor im Sattigungsbereich fir Ups. , = Ugs — Urp.

sat

Ugs > Umn

F Ups > Ugs — Utn

Abb. 9.8 Ein NMOS-Transistor im Sattigungsbereich fir Ups_., > Ugs — Urp,.-

sat

Die Erhohung von Upg fithrt gegeniiber Abbildung 9.6 zu zwei wesentlichen Anderungen.

1. Die Verarmungszone um den Drain vergréflert sich deutlich, da die mit Upg auch die
Spannung zwischen Drain und Substrat zugenommen hat.

2. Der Kanal beginnt sich am Drain abzuschniiren (pinch-off) Dies liegt an der verringerten
Spannung oberhalb und unterhalb des Kanals in der Ndhe des Drains im Vergleich zur

3Leider ist die Nomenklatur verwirrend. Bei MOSFETSs entspricht der Sittigungsbereich groBen Upg, bei
BJTs entspricht er kleinen Uck
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Region um die Source. In dem oben verwendeten Kondensatorbild nimmt die Konden-
satorspannung mit zunehmender Ndhe zum Drain ab und damit auch die gespeicherte
Inversionsladung Q. Fiir Upg > Upg,,, wird der Kanal noch weiter in Richtung Source
zuriickgedrangt.

Wichtig ist nun, dass das Abschniiren des Kanals den Stromfluss nicht verhindert. Elektronen
werden aus dem Kanal in die Verarmungszone um den Drain injiziert und dort von der positi-
ven Drainspannung in den Drain gezogen. Die Elektronen stammen teilweise aus thermischer
Anregung der Substratatome und hauptséchlich aus der stark negativ dotierten Source. Eine
Vergroflerung von Upg verkiirzt den Kanal, beeinflusst aber den nicht abgeschniirten Teil
wenig. Damit tritt ein Sattigungseffekt auf. Der Drainstrom Ipg ergibt sich aus Gleichung
9.11 durch Einsetzen von Ups = Up,,, = Ugs — Urp, zu

g
Ips = 5 (Uas — Urn)® . (9.12)
In erster Naherung ist Ipg also unabhéngig von Upg und héngt quadratisch, nicht exponentiell

wie beim Bipolartransistor, von der Gate-Source-Spannung Ugg ab. Damit ergibt sich die
Steilheit g, im Sattigungsbereich zu

gm =B (Ugs — Urn) . (9.13)
Uber
Ips = g (Uas — Urp)®  und 2IBDS =Ugs — Urn
ergibt sich
gm =+\/2BIps und damit ¢, ~\/Ipg . (9.14)

Eine andere Umformung ergibt die interessante Beziehung

gm _ 2
Ips Ugs —Urn

(9.15)

Der Steilheit g,,, bezogen auf den Drainstrom Ipg ist im S&attigungsbereich also nicht geome-
trieabhéngig.

Die Steilheit g, liegt oft in der GréBlenordnung von 100 S und damit wére gim ~ 10k<.

Die Ausgangsleitfdhigkeit gpg und der entsprechende differentielle Widerstand rpg des Tran-
sistors berechnen sich nach Gleichung 9.12 zu

Olps 0 also L

=0 , DS = =00

OUps gps

Reelle Transistoren zeigen anders als in Abb. 9.3 dargestellt eine leichte Abhéngigkeit des
Stroms Ipg von Upg. Dies wird gerne durch einen zusétzlichen Faktor (1 + AUpg) bertick-
sichtigt. Der Parameter A beriicksichtigt den Early-Effekt, die Verkiirzung der Kanallinge L
mit steigendem Upg.

B
2

gDSs =

1
(Uas — Urn)> (1 4+ AUps) mit A=0,01...0,1 H L (9.16)

Ips = v
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Damit ergibt sich der realistischere Ausdruck

gps = OUps __]—+'A([DS -

I Vi
dlps DS Mps

Anmerkung: Die hier betrachteten Formeln sind didaktisch instruktiv und fiir Transistoren
mit L ~ 0,25 ym repréasentativ. Transitoren mit deutlich kleineren Abmessungen werden aber
nicht mehr beschrieben.

Zusammenfassend gilt fiir MOSFETs das in Tabelle 9.1 aufgefiihrte Verhalten.

Bereich | Weak Inversion Linearer Bereich Strong Inversion
Ugs < Urp, Ugs > Urp, Ups <Ugs —Urn | Ugs > Urn, Ups > Ugs — Uy,
Ugs—Urh
Ips Ip,e ™' B |Ugs — Urp — %w Ups 5 (Ugs — Urn)? (1 + AUps)
Im Ips e BUps V2B 1Ips

Tab. 9.1 Ubersicht {iber die Betriebsmodi von MOSFETs

9.2 Grundschaltungen des FET

Wir koénnen alle Schaltungen, die wir schon vom BJT kennen, auch mit MOSFETs reali-
sieren. Die Grundschaltungen sind in den Abbildung 9.9 dargestellt. Die Eigenschaften der
Schaltungen sind in Tab. 9.2 knapp zusammengestellt.
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Upp Upp

Rp Usin o—{

Uaus
Uaus

Usin o—{ fis

Upp
Rp

Uaus

—

Uein
(c)

Abb. 9.9 Grundschaltungen des FET am Beispiel eines NMOS-Transistors: (a) Sourceschaltung, (b)
Drainschaltung bzw. Sourcefolgerschaltung, (c) Gateschaltung.

’ Eigenschaften ‘ Sourceschaltung ‘ Drainschaltung ‘ Gateschaltung ‘
FEingangsimpedanz sehr hoch sehr hoch klein, Ze;, ~ im
Ausgangsimpedanz Zous = Rp Hklein®, Zg,s ~ gim || Rs Zous ~ Rp

Spannungsverstarkung Vvo=—Rpgm Vi1 Vv~ Rp gm

Tab. 9.2 Eingangsimpedanz Z.;,, Ausgangsimpedanz Z,,s; und Spannungsverstirkung Vy der
Grundschaltungen eines FET.

Diese Schaltungen werden wir noch etwas genauer anschauen und fithren aber zuerst die
weiteren Grundbausteine, den FET als Diode und als Stromspiegel, ein.

9.3 FET als Diode

Diese Beschaltung eines Transistors als Diode kennen wir schon vom BJT. In der Standardkon-
figuration mit positiver Versorgungsspannung gilt Upg = Ugs > Ugs — Upp. Der Transistor
befindet sich in Sattigung und leitet.
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Ips
S
Abb. 9.10 NMOS in ,Diodenschaltung®.

Der differentielle Drain-Source-Widerstand im Arbeitspunkt rpg errechnet sich zu

OUps 0OUgg 1
= = —. 9.17
dIps  OIps  gm (0.17)

rDs =

9.4 Stromspiegel

Der Stromspiegel in Abb. 9.11 ist analog zu der uns schon bekannten Schaltung mit Bi-
polartransistoren aufgebaut. Es gibt natiirlich zahlreiche Varianten und Verbesserungen der
Grundschaltung.

Ubp 0

O [

B H—[n

Abb. 9.11 Stromspiegel mit zwei NMOS-Transistoren und einer Stromquelle.

Der Transistor 77 in Diodenschaltung muss den Strom Iy der Stromquelle auf Grund des klei-
nen Widerstands der ,,Diode® durchleiten. Damit stellt sich die Spannung Ugg, entsprechend
ein. Fiir das Verhéltnis der Stréme ergibt sich iiber Ugs, = Ugs,

n (0, 142Ups, Wi Lo

I (%), 1+AUps, T Wa Ly

(9.18)

Somit lasst sich der Strom I5 iiber die Wahl des Stromes Iy = I; und die Verhéltnisse der
Geometrieparameter W und L von 77 und 75 einstellen.
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9.5 Common-Source-Verstarker

Die Schaltung in Abbildung 9.12 wird als Sourceschaltung oder Common-Source-Verstarker
bezeichnet. Sie entspricht der Emitterschaltung des BJT.

Upp
Rp

Uaus

Uein o—{

Abb. 9.12 Sourceschaltung eines NMOS-Transistors.

Die Kleinsignalersatzschaltung (Abb. 9.13) ist im Vergleich zum BJT einfacher, da der diffe-
renzielle Widerstand Rpp fehlt. Dadurch sind Eingangs- und Ausgangsbereich der Schaltung
flir niederfrequente Eingangssignale maximal voneinander entkoppelt.

0 * * o Uaus

<> Uein 9m Uein @ DS Rp

Abb. 9.13 Kleinsignalersatzschaltung des NMOS-Verstérkers.

Die Spannungsverstarkung Vi und die Ein- und Ausgangsimpedanzen Re;, und R..s ergeben
sich zu:

dUaus (TDS || RD) 9m dUein

N T - m ~ —9m 1
" dUsin AUcin, (rps | Rp)g gm Rp (9.19)
dUez’n dUaus
Rein = dL.. ~ oo und Raus = al = RD || rpDs ~ RD , da RD L TDg3. (920)

Rp kann durch einen zweiten Transistor, d.h. eine aktive Last, ersetzt werden. Warum ist
dies sinnvoll?

1. Ein grofleres Rp vergroflert die Verstarkung.
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2. In integrierten Schaltungen benétigen ohmsche Widerstande viel Chipfliche und ihr
Wert ist dadurch begrenzt.

In Abbildung 9.14 ist Rp deshalb durch eine Stromquelle ersetzt worden. Die Spannungsver-
starkung ergibt sich aus Gleichung 9.19, wenn man fiir Rp den sehr grofien Innenwiderstand
R; der Stromquelle einsetzt, der aber gegeniiber rpg vernachléssigt werden kann.

Mit Iy = Ipg folgt

Vo =—9gm (rps || Ri) ® — gm DS = — Im_
gps

Fir Ipg = 100 pA und A =~ 0, 1% ergibt sich gps =~ A Ipg = 10 uS. Fiir ein g,, = 100 uS folgt
VU ~ 10.

Anmerkung: Das Verhéltnis ;ﬁ ist ein wichtiger Technologieparameter. In modernen Tran-

sistortechnologien mit abnehmender Transistorgrofie bzw. Gatelénge L sinkt auch g‘%”s und
damit die Verstarkung. Der analoge Schaltungsentwurf wird also komplexer.

Iy

Uaus

Uein .—{

Abb. 9.14 NMOS-Verstirker mit ,,Stromquelle®.

Eine einfache Realisierung einer Stromquelle wére zum Beispiel eine ,, Transistordiode® (siehe
Abb. 9.10) mit rpg = -1

mg

218



9 FELDEFFEKTTRANSISTOR 9.5 COMMON-SOURCE-VERSTARKER

Ubp

15

Uaus

Uein o—{ Tl

Abb. 9.15 NMOS-Verstirker mit Transistor als Stromquelle.

Es ergibt sich mit Gleichungen 9.17 und 9.19

_Im ﬂ . (9.21)

L
" (),

Auf Grund der obigen Wurzel ergeben sich Probleme. Fiir eine Verstarkung Vi = — 10 wird

w
eine Geometrieverhéltnis (Vﬁ,)l = 100 bendtigt und damit nimmt 73 viel Chipfliche in An-

VU:_ngD:

L
spruch. Die Schaltung aber haQt bei Wahl kleiner Verstarkung fiir hohe Bandweiten ihre Be-
rechtigung.

Um eine grofle Verstdrkung zu erreichen, wird die Stromquelle aber besser nicht iiber eine
Diode, sondern einen Stromspiegel realisiert (Abb. 9.16).

I Ubp

z | [

< O UCLUS

Uein O_{ [:
T

Iy

L

Abb. 9.16 NMOS-Verstarker mit PMOS-Stromspiegel.

Hier ist folgendes besonders interessant:
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e Die Stromquelle Iy beeinflusst die Schaltung nicht, sondern stellt nur den Strom ein.

e Ty und T3 sind PMOS Transistoren.

1 1
gDs2 > gma "

e Die Verstarkung Viy = — gm, (rps, || rDs,) nimmt zu, da hier Rpg =
Beispiel: Fir g, ~ 100uS und rps, = rps, ~ 1MQ (wihle hierzu Ipg ,klein“, z.B.
Ips ~ 10 pA) folgt Viy = — 50.

Frage: Kann man die Verstdrkung noch weiter vergroflern?
Nicht durch eine bessere Stromquelle, da nun auch rpg, die Verstarkung begrenzt.

Ersetzt man T allerdings durch eine Kaskode, so kann man den Widerstand rpg, effektiv
vergroBern. Dies ist in Abb. 9.17 illustriert. Hier ist der PMOS-Stromspiegel der Ubersicht
halber durch eine ideale Stromquelle dargestellt.

Upp

Iy

Uaus

Uo 0—{ TQ

Ui

Uen ——| T

Abb. 9.17 Abwandlung von Abb. 9.16 mit einer Kaskode statt des einfachen Transistors 77 und
einer idealen Stromquelle statt des NMOS-Stromspiegels.

Das Kleinsignalersatzschaltbild ist in Abbildung 9.18 dargestellt. Die Stromquelle I hat einen
unendlich hohen Innenwiderstand und ist nicht extern gesteuert. Sie taucht also im Ersatz-
schaltbild nicht auf.

Anmerkung: Der Innenwiderstand der Spannungsquelle Uy ist klein, Uy liegt damit in der
Kleinsignalanalyse auf Masse.
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o Uaus
IT2 IR2
9ms (Uo — U1) Uy ‘ I TDS2
O Ul
ITl IRl
9Imy Usin \ I DS1

Abb. 9.18 Kleinsignalersatzschaltbild der Abb. 9.17.

Die Stromquelle Iy legt den Strom durch die Transistoren T; und To fest. Damit muss gelten

dU1
dIl = 9m1 dUein + ’/“7 =0 bZW. dU1 = —0m1 dUein *TDS1 . (922)
DS1

Gleichzeitig gilt analog

+ dUaus - dUl

dly = gmy (AU, — dUy) .
2

-0 . (9.23)

Der Strom durch die Transistoren hat jeweils zwei Anteile: den ohmschen Anteil I, der durch
rps fliet und durch die Spannungsdifferenz an rpg gegeben ist, und den , Transistoranteil®,
der durch die Gatespannung gesteuert wird.

Mit dUy = 0 und durch Einsetzen von Gl. (9.22) in Gl. (9.23) folgt

dUaws = dUp (9m2 TDS2 + 1) = —9gm1dUein - TDs1 (ng DS, t+ 1) (9‘24)
~ dUaus
B dUein

und VU ~  —0m17"DS19m2TDS, . (9.25)
Die Gesamtverstiarkung ist damit um ein Vielfaches grofier als in der Schaltung aus Abbildung
9.16.

Anschaulich Idsst sich die Schaltung leicht verstehen, wenn man sich klar macht, dass dI; = 0.
Dies gilt, da der durch Uy, gesteuerte Strom dIr, den durch dU; gesteuerten Strom dilp
kompensiert. Mit zunehmenden Usi, steigt der Stromanteil dIt, geméfl dIt, ~ gm, dUein an.
Damit gilt

dUein 9m, = dIT1 y (9.26)
dlIg, rps, = dU; (9.27)
also dUr = —rps, 9m; AUein - (9.28)
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Derselbe Effekt tritt fiir To auf. Zwar liegt Uy auf konstantem Potential, aber tiber Ugg =
Uy — U; édndert sich der Stromanteil d/1, = —dU;j gm, und damit

dIy, = —dU; gm,
und dUaus = dIRz DS, = —ClIT2 DS,
also AUaus = —dUi gm, s, = AUein 9m, DSy Gmy TDSy - (9.29)

Durch weiteres Kaskadieren kénnte man die Verstdrkung noch weiter erhohen. Allerdings
reduziert man den maximalen Spannungsausschlag von Uyys.

9.6 Sourcefolger

Die Drainschaltung® bzw. der Sourcefolger (Abb. 9.19) entspricht dem Emitterfolger des Bi-
polartransistors.

Upp

Uein o—{

Uaus

Abb. 9.19 Drainschaltung eines NMOS-Transistors.

In Abbildung 9.20(a) und 9.20(b) sind die Kleinsignalersatzschaltungen dargestellt.

Yengl. common drain amplifier
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<> Usin 9m (Uein - Uaus) @ DS

Uaus

Rg

Ove [ [

(b)

Abb. 9.20 (a) Kleinsignalersatzschaltbild des NMOS-Sourcefolgers. (b) Vereinfachtes Kleinsignaler-
satzschaltung des NMOS-Sourcefolgers.

Aus der Knotengleichung in Abbildung 9.20(b) ergibt sich

dUqus . AUqus
Rs|mps Ry

Ips = gm dUgs = gm d (Uein — Ugus) = mit Rg = Rg||rps

Daraus folgt
AUpus (14 gm Rs) = dUvpin gim Ry.

Die Spannungsverstéarkung
dUaus _ _ 9m R

Vi = = — <1
v dUein 1+ 9m RS
Auflerdem gilt
AU qus 1 /
Rein — d Raus = =—|R
ein oo un aus T I H S

In der Praxis ist Ry ~ 1...10k{2, g, sollte grof§ sein (mS). Damit gilt Viy ~ 1 und die
Ausgangsimpedanz R, ist eher klein.
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9.7 Selbstleitende MOSFETSs

Bisher haben wir nur den NMOS FET kennengelernt, und zwar den selbstsperrenden oder
yenhancement* NMOS-Transistor. Diese Bezeichnung beruht darauf, dass fiir Ugs < Urpp,
selbst bei positiver Source-Drain Spannung Upg > 0V kein nennenswerter Strom Ipg fliefit.

Es gibt aber auch einen weiteren NMOS-Typ, den selbstleitenden oder depletion NMOS-
Transistor. Hier ist eine diinne Schicht unterhalb des Gates negativ dotiert (Abb. 9.21), da-
durch entsteht auch fir Ugg = 0 eine leitende Verbindung zwischen Source und Gate. Der
Strom Ipg verringert sich mit zunehmend negativer Spannung Ugg, da dann die Elektronen
aus dem leitenden Kanal weggedriangt werden oder anders ausgedriickt sich eine Sperrschicht
zwischen der n-dotierten Schicht unter dem Gate und dem p-bulk ausbildet.

Selbstleitende MOSFETs haben eine negative Schwellspannung. Sie kénnen beim Schaltungs-
entwurf niitzlich sein, werden aber deutlich seltener eingesetzt als selbstsperrende.

BN

=

Abb. 9.21 Selbstleitender NMOS-Transistor.

9.8 Gefaltete Kaskode*

Die gefaltete Kaskode (Abb. 9.22) ist eine Variante der Schaltung aus Abb. 9.23, bei der der
Strom nicht durch einen Ast und zwei NMOS-Transistoren flieit, sondern stattdessen dhnlich
dem Differenzverstirker auf zwei Aste aufgeteilt wird. Es werden unterschiedliche Transis-
tortypen, NMOS und PMOS, verwendet. Ein Vorteil der gefalteten Kaskode ist der groflere
Ausgangsspannungsbereich.
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Upp

U o—{ [ 0,

0 Uaus

Rp

Abb. 9.22 Gefaltete Kaskode.

Upp

Uaus

Uy, o——

Uein 0—{ [_:

Abb. 9.23 Kaskodenschaltung mit zwei NMOSs.

9.9 CMOS - Differenzverstarker

Die Grundversion des CMOS-Differenzverstarkers ist in Abb. 9.24 dargestellt. Der gezeigte
Verstéirker hat zwei Ausgénge, von denen man aber nicht beide benutzen muss. Die Grundidee
dieser Schaltung ist dieselbe wie beim Differenzverstirker mit Bipolartransistoren.
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Die Verstarkung ergibt sich zu

dUaus o dUaus+ - dUaus—

VU - dUein B dUein+ - dUein_

Betrachtet man nur den positiven Ausgang, so gilt

dUaus+ _ 9m RD
dUein 2 .

= —gm Rp (9.30)

(9.31)

Abb. 9.24 Schaltplan eines CMOS-Differenzverstarkers.

Wie beim Differenzverstiarker aus Bipolartransistoren gibt es zahlreiche Varianten dieser
Schaltung. Die Stromquelle kann zum Beispiel durch einen Widerstand (Abb. 9.25 (a)) und
einem Transistor mit konstanter Gatespannung (Abb. 9.25 (b)) realisiert sein.
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aus-+

}—0 Uein—

Abb. 9.25 Variation der Abb. 9.24 mit (a) einem Widerstand Rg und (b) mit einem Transistor My
als ,Stromquelle*.

Entsprechend kénnen die Lastwidesténde Rp durch eine aktive Last ersetzt werden, zum Bei-
spiel einen einzelnen PMOS-Transistor (Abb 9.26), eine Kaskode (Abb. 9.27) beziehungsweise

227



9.9 CMOS - DIFFERENZVERSTARKER 9 FELDEFFEKTTRANSISTOR

einen Stromspiegel (Abb. 9.28).

UbO—o—H_:Mg \—{[:

aus

Usiny o———| [ M, M, j o Uein-

Abb. 9.26 CMOS-Differenzverstéirker mit zwei PMOS-Stromquellen.

Wir gehen im folgenden davon aus, dass gegeniiberliegende Transistoren baugleich sind. Also

I9mi = YGma = Gmio > (9'32)
TDS; = 7TDS; = DS12 (9.33)
und DSy, = TDS,; = DSy - (9.34)

Die Verstiarkung der Schaltung in Abb. 9.26 ist

Vo = —gmi2 (Rps12||Rpsaa) - (9.35)

Durch die PMOS-Transistoren M3 und My lassen sich also grofle Impedanzen Rpg und da-
durch grofle Verstiarkungen bei relativ geringen Platzverbrauch bewirken. Gleichzeitig kann
Ups der PMOS relativ klein gehalten werden. Dadurch ist der verfiigbare Bereich fiir Upys
grofler, und der Verstédrker geht nicht so leicht in Sattigung.
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Ub5o—o—{[:M5 \—{[:

Ubgo—o—{[:Mg L{[:

b O Uaus

Uein + 0—{ [: M; M,y :] }—o Uein—

Abb. 9.27 CMOS-Differenzverstéarker mit zwei kaskadierten PMOS-Stromquellen.

Die Schaltung in Abb. 9.27 ist noch raffinierter. Die Impedanz der gegeniiberliegenden Tran-
sistoren M3 und My bzw. M5 und Mg ist jeweils
1 1
7HRDS ~ — . (9.36)
gmP gmP
Ignoriert man die Biastransistoren M3 und Mg, deren Impedanz Rpg grof} ist, ergibt sich die
Verstérkung also zu

Vy o~ N (9.37)
9gmP

Wie kann man gn,p klein halten, um eine grofle Verstirkung zu erzielen. Dies gelingt, indem
man W und L der parallelen Transistoren M3 und My so dimensioniert, dass M3 den Grofiteil
des Stromes fithrt und My den Rest.

Schaltung 9.27 erméglicht eine grofle Ausgangimpedanz im oberen Ast der Schaltung von

Rowt = 7TDS3 + DSy + Gmy TDSy 'DSg & Jmy DS, TDSg - (9.38)
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(Hier miisste man auch noch den unteren Ast kaskodieren, um dies auszunutzen, da
Rps12 || gmss Rpsss Rpsse ~ Rpsia-)

In Abb. 9.28 ist der Differenzverstarker mit einem Stromspiegel als aktive Last dargestellt.
Der Vorteil ist, dass man im Gegensatz zu Abb. 9.26 und 9.27 die Spannung Uy, nicht einstel-
len muss.

b O Uaus

Usin 4 o——| [ M, M, j o Uein-

Abb. 9.28 CMOS-Differenzverstirker mit PMOS-Stromspiegel.

Der Differenzverstiarker aus Abb. 9.28 ist qualitativ leicht zu verstehen, wenn man sich fol-
gendes klar macht:

e Die gemeinsame Stromquelle am Fufl der Schaltung legt den Gesamtstrom durch den
linken und rechten Ast fest

I+ = Iy. (9.39)

e Der Stromspiegel (M3 und My) stellt nur dann einen identischen Strom durch M3 und My
ein, wenn beide Transistoren in Sattigung sind und gilt Ugs, = Ugs,. M3 ist aufgrund
der Diodenschaltung immer in Séttigung, My aber nicht.

e Die Spannung der Stromquelle ist nicht notwendigerweise konstant.
Falls die Eingangspannung Uiy >> Uein - so gilt

IM1 = IM3 ~ Io . (9.40)
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Dies ist moglich, wenn My sich im ohmschen Bereich befindet, Usp, = —Upg, sehr klein ist
und damit U,ys = Upp. Der Wert von Ug, = Us, der NMOS M; und M3 stellt sich so ein,
dass My keinen Strom I fiihrt.

Ist dagegen Uein, << Usin,, so kann im linken Ast kein Strom flieBen, Usg, = —Ugs, ist
klein, und damit ist auch Usp, klein.

Wieso fliefit durch den rechten PMOS-Transistor so ein groler Strom Iy, = In, =~ Ip? Dies
liegt daran, dass sich U,y stark absenkt und damit der Strom Iy = (Upp — Uaus) Rps, durch
Rpgs, flief3t.

Analysiert man die Schaltung im Kleinsignalersatzschaltbild quantitativ, was nicht schwierig
aber etwas aufwendig ist, so ergibt sich die Spannungsverstarkung zu

VU = Ymis " TDSy H DSy - (941)

Der Ausgangswiderstand ist

Rowt = s, ||7rDSs, - (9.42)

9.10 Beispiel eines CMOS-Schaltkreises

In manchen Experimenten sind die instrumentellen Anforderungen so hoch oder die Umge-
bungsbedingungen so ungewohnlich, dass nicht auf kommerzielle Elektronikbausteine zuriick-
gegriffen werden kann. Ein gutes Beispiel ist der Detektorbau in der Teilchenphysik, wo die
grofile Anzahl elektronischer Kanéle (1 - 100 Millionen), die hohen Kollisionsraten der Strahl-
pakete des Beschleunigers (z. B. 40 MHz), die Strahlenbelastung der Elektronik und weiteres
in der Regel Eigenentwicklungen erfordern. Ein Beispiel ist der Schaltkreis in Abbildung 9.29,
entworfen von J. Kaplon (CERN).

-
g Al e G Do
% @@ o | H@
o [ljw of %
o e | P N O LT R

cit

20 SO F 1 TP 4 e
°h 1 I N S ;

Preamplifier jAmpIilier and integrator Amplifier, integrator, threshold separation and trimmingé Comparator

“Ym

Abb. 9.29 Schaltkreis eines Frontend-Kanals eines Siliziumspurdetektors fiir LHC mit Vorverstér-
ker, Integrator, Differenzverstarkerstufen.

Es wurde zur Auslese eines zukiinftigen Siliziumstreifendetektors fiir ATLAS in einer 90 nm
CMOS-Technologie konzipiert.
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Der Schaltkreis besteht aus vier Blocken, die in Abb. 9.29 durch gestrichelte Linien angedeutet
sind: Vorverstérker (Block 1), Verstiarker und Integrierer (Blocke 2 und 3), Komparator (Block
4).

Grundbausteine, die wir teilweise schon kennengelernt haben sind:

a) Der Vorverstirker ist nicht differenziell. Diese Struktur, eine sogenannte ,regulierte®
Kaskode kennen wir noch nicht. Der Kondensator C, zwischen Eingang und Ausgang
des Vorverstéarkers macht diese Schaltung zu einem ladungsempfindlichen Vorverstérker.
Die Verstirkung betragt 5.5 mV/fC. Parallel zum Kondensator ist ein Transistor My,
geschaltet (active feed-back), der den Kondensator kontinuierlich, aber langsam, entladt.

b) Der 2. Block besteht aus zwei kaskadierten Kaskoden. Die Kaskode im linken Ast der
Schaltung aus zwei NMOS, die rechte aus zwei PMOS.

c¢) Der 3. Block enthélt einen Differenzverstirker. Die aktive Last des Differenzverstarkers
ist allerdings komplizierter als unsere bisherigen Beispiele.

d) Es werden verschiedene Stromquellen A, B, C und D unterschiedlicher Komplexitat
verwendet.

Die Versorgungsspannung betrigt 1,2 V. Der dargestellte Kanal hat einen Stromverbrauch
von 240 pA. Davon entféllt ein gutes Drittel auf nur einen Transistor, den Eingangstransistor
der mit % von 200 pum/0,3 pm dimensioniert ist. Die Blocke sind teilweise DC-gekoppelt und
teilweise AC-gekoppelt. So sind Block 1 und 2 tber einen Widerstand und Block 3 und 4
direkt miteinander verbunden. Block 2 und 3 dagegen iiber einen Kondensator.
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Neben den Halbleiterbauteilen Dioden, Zenerdiode, Schottkydiode, Bipolartransistor und
MOSFET gibt es noch eine Vielzahl weiterer wichtiger Bauteile, die hdufig verwendet werden.
Im Folgenden wollen wir kurz auf den JFET, IGBT, HEMT und Thyristor eingehen (spéter
noch VECSEL, Pin-Diode, elektrooptischer Modulator).

10.1 JFET

Die Junction FET (JFET) oder Sperrschicht-Feldeffekttransistor &hnelt im Aufbau dem MOS-
FET (siehe Abb. 10.1).

nt+ n nt+

Abb. 10.1 Schematischer Aufbau eines n-Kanal-JFET

Als Schaltsymbol eines JFETs benutzen wir die in Abbildung 10.2 dargestellten Symbole.

D S

(a) (b)

Abb. 10.2 (a) Schaltsymbol fiir den n-Kanal JFET und (b) fiir den p-Kanal JFET.

Die Kennlinien eines JFET sind in Abb. 10.3 dargestellt.
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Output Characteristics

10
1
—  Vosem =—2V
8
. Vgs =0V
” GS |  —]
£ — —
2 6 / 02V —
= /] | I
= 0.4V —]
(@) /
£ / | I
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0 14V —
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Vps — Drain-Source Voltage (V)

Abb. 10.3 Drainstromdiagramm und Schaltung eines JFET (aus dem Datenblatt eines 2N4416 von
Vishay).

Die gestrichelte Linie entspricht der Sattigungsspannung Upg.

Der JFET ist wie auch der MOSFET eine spannungsgesteuerte Stromquelle. Das Gate ist
allerdings nicht durch einen Isolator vom Kanal getrennt, sondern bildet mit dem Kanal eine
pn-Diodenstruktur. Liegt am Gate keine Spannung an, Ugs = 0, so sind Source und Drain
iiber den n-Kanal leitend verbunden, und es flieit abhéngig von UDS ein Strom IDS. Liegt
dagegen eine negative Spannung Ugg an, so bildet sich eine Sperrschicht (Abb. 3).

pt

n

Abb. 10.4 JFET mit Upg > 0 und Ugs < 0

Der Kanal wird ,,abgeschniirt“. Die Sperrschicht ist zwischen Gate und Drain gréfler als zwi-
schen Gate und Source, da die Spannungsdifferenz zu Gate und Drain grofler ist (Upg > 0).
Mit zunehmender Abschniirung sinkt der Strom Ipg durch den JFET.

Es gibt zwei Betriebsbereiche des JFET. Im linearen Bereich ist der Kanal zwischen Source
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10 WEITERE HALBLEITERBAUELEMENTE* 10.1 JFET

und Drain noch nicht abgeschniirt. Der JEFET verhélt sich dann in N&dherung wie ein span-
nungsgesteuerter Widerstand mit der Steuerspannung Ugg.

Im Sattigungsbereich ist der Kanal bereits abgeschniirt und die Abhéngigkeit des Drainstroms
Ipg von Upg ist klein. In diesem Bereich héngt der Strom in Naherung quadratisch von Ugg

als Ipg = Ipgs (1 — §¢2)2.

Ipggs ist sog. Sattigungsstrom bei Ugg = 0 und groflen Upg, Up ist die Abschniirspannung
bei Ugs = 0. Dies entspricht dem Schnittpunkt der gestrichelten Linie in Abb. 2 mit der
Kennlinie fur Ugg = 0.

JFETs haben eine hohe Eingangsimpedanz (> 100 M), die allerdings kleiner als die Ein-
gangsimpedanz von MOSFETs ist. Das Rauschen von JFETs ist bei kleinen Frequenzen nur
sehr gering, JFETs werden daher als Eingang von empfindlichen diskreten Verstérkerschal-
tungen verwendet. JFETSs sind relativ strahlenhart.

Es ist wichtig, den JFET nicht in Vorwartsrichtung Ugs > 0 zu betreiben, dann brennt er
durch. Wahlt man Upg zu grof3, kommt es trotz Sperrbetrieb (Ugs < 0) zu einem Durchbruch,
der den JFET auch zerstort.

10.1.1 Thyristor

Ein Thysristor oder gesteuerter Gleichrichter! ist ein Bauteil der Leistungselektronik. Thy-
ristoren konnen Sréme im kA-Bereich, bei sehr geringem Spannungsabfall, leiten und Sperr-
spannungen im kV-Bereich aushalten.

Ein Thyristor hat drei Anschliissse: Anode, Kathode und Gate. Der Thyristor besteht aus
einer Folge von unterschiedlich dotierten Siliziumschichten: pnpn (siehe Abb. 10.5).

engl.: Silicon controlled rectifiers (SCR)
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Anode

Gate o— p

Kathode

Abb. 10.5 Schematischer Aufbau eines p-Gate-Thyristors.

Das Schaltsymbol des Thyristors ist in Abb. 10.6 zu sehen.

Abb. 10.6 Schaltungssymbol eines Thyristors.

Man kann den Thyristor als zwei hintereinander geschaltete Dioden verstehen, es entstehen
drei Ubergéinge (pn, np und pn). Liegt an der Anode eine positive Spannung gegeniiber der
Kathode an, dann sind die beiden dusseren pn-Uberginge zwar in Durchlassrichtung gepolt
aber der mittlere np-Ubergang sperrt. Hier fillt der GroBteil der Anoden-Kathoden-Spannung
Uak ab, der Thyristorstrom ist sehr klein.

. —
G

o

K
Abb. 10.7 Ersatzschaltbild eines p-Gate-Thyristors.
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10.2 Der Leistungs-MOSFET

In der Leistungselektronik kommen MOSFETs fiir mittlere Spannungen von bis zu einigen
hundert Volt zum Einsatz. Thr geometrischer Aufbau (sieche Abb. 10.8) unterscheidet sich von
den im Kapitel 9 vorgestellten MOS-Strukturen durch die vertikale Anordnung von Source
und Drain.

S o——r T ——= S

) e

nt

|

D
Abb. 10.8 Aufbau eines vertikalen n-Kanal-Leistungs-MOSFET.

Der Drainstrom flieft bei positiver Gatespannung vertikal durch den Transistor.

Die Gatestruktur selbst ist im gezeigten Beispiel planar und befindet sich an der Chipober-
flache. Es gibt aber auch Leistungs-MOSFETs mit einer vertikalen Gattestruktur.

Die vertikale Struktur hat zwei Vorteile:

e Auf der Chipoberfliche wird weniger Platz bendtigt.

e Man kann relativ grofie Driftregionen (n~-Regionen) realisieren, so dass grofie Span-
nungen ermoglicht werden.

Oft werden viele benachtbarten Leistungs-MOSFETs parallel geschaltet und dadurch beson-
ders grofie Strome ermoglicht.

Dies macht sich den positiven Temperaturkoeffizienten von MOSFETs zunutze. Die Erho-
hung der Temperatur fiihrt zu einer Abnahme des Stromes. Dadurch wird der Erwdrmung
entgegengewirkt und ,,thermal run-away* verhindert.
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10.3 Der IGBT

Der ,Insulated Gate Bipolartransistor® (IGBT) ist wie der Thyristor eines Halbleiters mit (im
wesentlichen) vier dotierten Halbleiterschichten, wie z.B. (n*pn~p™) fiir die Leistungselek-
tronik. Im Gegensatz zu einem klassischen Thyristor lésst sich der Strom durch einen IGBT
durch die Gatespannung nicht nur anschalten, sondern auch wieder ausschalten.

IGBTs konnen Sperrspannungen von mehreren kV und Durchlassstrome von mehreren kA
aushalten! Die maximalen Schaltfrequenzen liegen im Bereich von 10-100 kHz. Dabei ist die
minimale Anschaltzeit deutlich hoher als die minimale Abschaltzeit.

Der IGBT enthélt Elemente eines MOSFET und eines Bipolatransistors. Entsprechend be-
zeichnet man seine drei Pole als Kollektor, Emitter und Gate. Der schematische Aufbau eines
n-Kanal-IGBTs ist in Abb. 10.9 dargestellt. Die Regionen 1, 2/3 und 4 entsprechen einem
pnp-Bipolartransistor. Der Transistor hat eine vertikale Struktur. Der Emitter ist hier auf
der Oberseite und der Kollektor auf der Unterseite, dem Substrat, angeschlossen. Die Re-
gionen 3, 4 und 5 bilden einen NMOS-Transistor, der durch das Gate gesteuert wird. Dabei
entsprechen die Regionen 3 und 5 Drain und Source des NMOS.

E G
]
5 nt

4
pt

3 n-

2 nt

1 p*
C

Abb. 10.9 Aufbau eines vertikalen n-Kanal-IGBTs.

10.3.1 Wie funktioniert der IGBT ?

Im Vorwirtsbetrieb ist Ucg > 0V. Dadurch ist der pn-Ubergang 1, 2/3 in Durchlassrichtung
gepolt. Da allerdings der np-Ubergang 3, 4 in Sperrichtung gepolt ist, flieit fiir Ug ~ 0V
kein Kollektorstrom. Legt man eine positive Gatespannung von einigen Volt an, so bildet sich
unter dem Gate zw. Zone 5, 4 und 3 ein leitender Kanal. Der IGBT leitet.

Das Kennliniendiagramm eines IGBT ist in Abb. 10.10 dargestellt.
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Abb. 10.10 Auszug aus dem Datenblatt eines IGBT (IKQ120N60TA)[11].

Man erkennt die grofien Stéme und Spannungen und (relativ) geringe Minimalspannung Ucg
im leitenden Zustand.

Das Ersatzschaltbild eines IGBTs ist in Abb. 10.11 dargestellt.
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°C

—

Go—{[:

oE
Abb. 10.11 Ersatzschaltbild eines IGBT.

Schaut man den Aufbau eines IGBT genauer an (Abb. 10.12) erkennt man noch eine weitere
parasitdre npn-Struktur. Der npn- und pnp-Transistor kénnen im Prinzip einen Thyristor im
Kurzschlussbetrieb bilden (Latch-Up). Dies muss man bei Design bzw. Betreiben eines IGBT

beachten.
C
’//T p+/1
n~/3 *

(}O____4[:: npn

n*/5 ¢ p*/4
E

Abb. 10.12 Ersatzschaltbild eines IGBT mit parasitdren npn-Transistor.
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11 Rauschen und Techniken zur
Rauschunterdriickung™

Dieses Kapitel ist noch in Arbeit.

Die Messgenauigkeit eines Detektors oder Verstérkers ist durch elektronisches Rauschen und
externe Storungen begrenzt. Es ist duflerst wichtig, diese Effekte zu verstehen und zu mi-
nimieren. Das Eigenrauschen eines Vorverstirkers ist beim Nachweis kleiner Signale oft die
entscheidende Eigenschaft, wichtiger als seine Linearitdt und Bandbreite. Beim Entwurf eines
Detektorsystems spielt das Rauschen oder das Signal-zu-Rauschverhiltnis' eine groBe Rolle.
Oft muss ein Kompromiss zwischen minimalem Rauschen, der Leistung, Bandbreite und der
Zahl der elektronischen Kanéle gefunden werden. Auch die Wahl der Transistortechnologie
ist oft durch ihr Rauschverhalten bestimmt.

Besonders argerlich, aber leider keineswegs selten, ist es, wenn in einem Detektorsystem mit
vielen Modulen die intrinsisch moégliche Auflésung der einzelnen Module nicht erreicht wird.
Ahnliches gilt auch fiir komplexe Leiterplatten mit Analog- und Digitalfunktionen? und vie-
len Bausteinen. Dies kann viele Ursachen haben. Meistens liegen nicht externe Storeinfliisse,
sondern hausgemachte Schwierigkeiten zugrunde. Hier ist es ratsam grundlegende Techniken
wie die Abschirmung, Erdung und Filtern, zu kennen und anzuwenden.

Wir wollen zuerst das Eigenrauschen elektronischer Bauteile verstehen.

11.1 Rauscharten

Betrachten wir mit beliebig hoher Auflésung den Strom durch ein Bauteil, z. B. durch einen
Widerstand, eine Diode oder einen Transistor, ergibt sich folgendes exemplarisches Bild (Abb.
11.1).

Yengl. signal-to-noise ratio: S/N oder SNR
Zengl. mized-signal
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I |\

| \MN 3

t

Abb. 11.1 TIllustration des elektrischen Rauschens. Strom als Funktion der Zeit in willkiirlichen
Einheiten.

Der Strom schwankt statistisch um einen Mittelwert Iy. Dies kéonnen folgende Rauscharten
bewirken:

1. Thermisches Rauschen
2. Schrotrauschen?®

3. %—Rausehen.

Allen Rauscharten ist gemeinsam, dass ihr zeitliches Mittel iiber lingere Zeiten verschwindet

T
- 1
Ip= lim — Ir(t)dt =0
R Tg%oQT/ r(t)

=T

Es geht also um den Effektivwert
T
2 72 . 1 2
Tprus = 1Tp= lim oo [ Tg(t)dt
-T

und das Frequenzverhalten des Rauschens. Wir definieren die spektrale Rauschstromdichte

Si(f) mit

fa
omus() = [ SHDAf
f1

Der Index i steht fiir den Strom, S fiir spektrale Dichte. S;(f) hat die Einheit \/% Entspre-
chend definiert man die spektrale Leistungsdichte S, und die spektrale Spannungsdichte S,

. . . W AV
mit den Einheiten Wi und ik

Sengl. shot noise
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Vorsicht: Hier gehen die Bezeichnungen in der deutschen und der angelsdchsischen Litera-
tur und zwischen unterschiedlichen Autoren auseinander. Oft wird statt S;(f) die Grofle
dIg/v/df = Ir verwendet, wobei man leicht die spektrale Stromdichte und mit dem Strom
verwechselt. Reisch definiert die Grofie S;(f) als die quadratische Rauschstromdichte (aus
Sicht der obigen Definition).

Zum Verstiandnis des thermischen Rauschens und des Schrotrauschens betrachten wir einen
Strom zwischen zwei Elektroden im Abstand L mit

;-9 _nav
At L

(11.1)

Hier ist n die Zahl der Ladungstréger, g. die Elementarladung in Coulomb und v die mitt-
lere Geschwindigkeit der Elektronen. Schwankungen des Stroms kénnen durch statistische
Fluktuationen der Zahl der Ladungstriager oder durch Geschwindigkeitsschwankungen her-
vorgerufen werden.

11.2 Thermisches Rauschen

Thermisches Rauschen oder Johnsonrauschen tritt in Widerstdnden auf. Es wird durch Ge-
schwindigkeitsschwankungen der Elektronen, die aufgrund ihrer statistischen Warmebewe-
gung (Brownsche Bewegung) auftreten, verursacht. Die Rauschstromdichte des thermischen
Rauschens in einem Widerstand R der Temperatur 7' ist

sitf) =L (11.2)

Su(f) = VAKTR . (11.3)

In beiden Ausdriicken tritt die Frequenz f nicht explizit auf. Thermisches Rauschen ist so-
genanntes ,weifles Rauschen®. Dies gilt fiir alle praktisch relevanten Frequenzbereiche und
Temperaturen, genaugenommen fiir h f < kT?.

Die Rauschspannungsdichte ist

Damit ergibt sich fiir das Gesamtrauschen in einem Frequenzbereich B = fo — f; der Wert

f2
AkT B
Ifrvs = /Sf(f)dfz i (11.4)

f1

Die Wahrscheinlichkeit W, das bei gegebenen mittleren Rauschen 112% rMs Zu einem willkiir-
lichen Zeitpunkt eine Rauschstromamplitude Ir auftritt, entspricht einer Gaufiverteilung
12

- 2
e 2IRRMS

V2 IE rus

“Fiir beliebig hohe Frequenzen gilt S,(f) = —2{—, entsprechend der Plankschen Formel fiir Schwarzko-

ekT —1

W(Ig) = (11.5)

perstrahlung.
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Es kénnen mit abnehmender Wahrscheinlichkeit also beliebig grole Rauschstrome auftreten.

Durch das Einfiigen von Spannungs- oder Stromrauschquellen in den Schaltkreis kann man
die Wirkung einer Rauschquelle in einer Schaltung beriicksichtigen. Man schaltet zu einem
Widerstand R eine entsprechende Spannungsquelle

Up=V4kTR . (11.6)

in Serie. Manchmal ist es praktischer, aber mathematisch dquivalent, eine Stromquelle

[4kT

parallel zu schalten (Abb. 11.2).

Rideal
— —
——— ——
Rreell Rideal UR @
Ir

(a) (b) (c)

Abb. 11.2 Ersatzschaltung eines rauschenden Widerstands (a) durch einen rauschlosen Widerstand
und entsprechender Spannungs- oder Stromrauschquelle (b) und (c).

Bemerkung: In Gleichung 11.6 und 11.7 ist die Integration iiber die Frequenz noch nicht
durchgefiihrt.

Beispiel: Wie grof} ist die mittlere Rauschspannung eines Widerstands von 1 M{2 bei Raum-
temperatur?

Mit k& = 1,38 - 102 %, R =1MQ, T = 300K und einer hypothetischen Bandbreite B =
10 MHz ergibt sich Ur = 0,4mV?®. Ist dies nun grof oder klein? Das hingt von den Details
der Schaltung und bei einem Vorverstirker auch von der Grole des Eingangsignals ab.

11.3 Schrotrauschen

Schrotrauschen tritt in Réhren, Halbleiterdioden und Transistoren auf und beruht auf der
statistischen Fluktuation der Zahl der Ladungstréger (Elektronen oder Locher), z. B. beim
Durchqueren einer Potentialschwelle oder bei der Erzeugung oder Rekombination von La-
dungstriagern.

Die Rauschstromdichte ist

Sif) =2l (11.8)
wobei I der Durchschnittsstrom in Ampere ist. I kann der Sperrstrom oder der Vorwértsstrom
einer Diode oder der Basisstrom eines bipolaren Transistors sein. Auch das Schrotrauschen

5 Nebenrechnung: Ug = /41,38 -3 - 1023424647V ~ /5,6 -3- 108V ~4-10"*V = 0,4mV.
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ist frequenzunabhéngig, also ,,weif3*.
Wie grof$ ist das Schrotrauschen?

Mit g. = 1,6-1071 C gilt, \/2¢. I = 5,7-10719 \/I[A]. Dieser Wert wirkt auf den ersten Blick
sehr klein. Lésst man aber diesen Rauschstrom durch einen Widerstand von 1 M{2 flieen und
beriicksichtigt man einen Frequenzbereich von z.B. 1 MHz, so gilt Uryrg = 1 MQ - /106 Hz -
5,710~ 10 \/T[A]V. Fiir einen Strom von 1 pA wire Ugy s =~ 6 mV. Hier sieht man, dass es
sich lohnt, eine Rauschanalyse einer Schaltung durchzufiihren.

11.4 %-Rauschen

Das %—Rauschen tritt in vielen Bauelementen auf und hat unterschiedliche Ursachen, so z. B.
Fluktuationen in der Beweglichkeit der Ladungstrager, Erzeugung und Rekombination von
Ladungstrigern mit unterschiedlichen, aber festen, Zeitkonstanten, Einfangen® von Ladungen
in der Oxidschicht von Feldeffekttransistoren. Die Rauschstromdichte ist

Si(f) = 7o (11.9)

Der Parameter A ist abhéngig vom Bauteil und ist auch eine Funktion des Stromes.

Im Frequenzbereich zwischen f; und fo trigt das %—Rauschen

fo

7 (11.10)

f2
A
I%Msz/fdfzz‘llog
f1

Wichtig ist hier, dass relativ kleine Frequenzbereiche, fiir die das thermische Rauschen und
Schrotrauschen vernachléssigbar ist, {iber das %—Rauschen schon einen substantiellen Beitrag
zum Gesamtrauschen liefern kénnen.

11.5 Rauschquellen und Verstarker

Welchen Einfluss haben Rauschquellen am Eingang eines Verstarkers oder im Verstarker selbst
auf das Ausgangssignal. Dazu betrachten wir Abbildung 11.3.

— ()
I3 /

US<> VAETRg Ur IR [I

Abb. 11.3 Vorverstiarker mit Eingangssignalquelle Ug, Innenwiderstand Rg, Stromrauschquelle Ir
und Spannungsrauschquelle Ug.

Sengl. Trapping
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Ugr und Ir konnen entweder externe oder interne Rauschquellen des OPV sein.

Die Rauschspannung am Eingang des OPV ergibt sich dann zu

Sa () =S2(f)+ Sa(f) + S?(f) - Rs=4kT Rs + Ug + (I - Rg)?

Uein

Da die drei Rauschterme statistisch unabhéngig voneinander sind, muss man sie quadratisch
addieren. Man kann daraus durch Multiplikation des Eingangsrauschens mit der Verstarkung
V., des OPV das Rauschen am Ausgang berechnen

Sa (N =V S ()

Aussagekriftiger als der Absolutwert des Rauschens ist oft das Verhéltnis der Signalamplitude
Ug zum Rauschen S, . , also

ein

Vi (/) U3
V() [S2(5) + Sa(f) + SE(f) - RE

Diese Grofie, integriert iiber alle Frequenzen, bezeichnet man auch als das Signal-zu-Rausch-
verhiltnis S/N7. Es ist ist unabhiingig von der Verstirkung V,.

=) =3 (11.11)
<N> [ 82, (1AL A

Hier tritt ein neuer Effekt auf, da der Frequenzgang der Ubertragungsfunktion des Verstéirkers
eingeht. Falls die Ubertragungsfunktion des Verstirkers nicht an das Signalspektrum ange-
passt ist und die Bandbreite zu grof ist, ist das S/N unnétig klein. Dies ist in Abbildung 11.4
dargestellt.

"In dieser Herleitung haben wir den Wert von R; nicht beriicksichtigt. Das Verhéltnis % ist aber unabhéngig
von der Eingangimpedanz des Verstarkers.
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) A A [dB] A A A [dB]

S S

N ] N ]

I3 f2 N I3 f2 h
f [Hz] f [Hz]
(a) (b)
A A A [dB]
/ S
N
[l \\ 1
f3 fo fi
f [Hz]

(c)

Abb. 11.4 Rausch- und Signalanteile N und S, die den Verstirker durchlaufen, fiir drei Ubertra-
gungsfunktionen (gestrichelt): (a) grofiler Verstirkerbereich bis zur Frequenz fi, (b) re-
duzierter Bereich bis zur Frequenz fy < f; und (c¢) Bandpass im Bereich f3 bis fi.

Das Signal-Rausch-Verhéltnis S/N ist ungtnstig fiir das Szenario in Abbildung 11.4(a). Der
Verstérker ldsst in dem Bereich hoher Frequenzen, bei dem keine Signalkomponenten auftre-
ten, nur Rauschanteile durch. S/N wird zu klein.

Das Szenario in Abbildung 11.4(b) ist viel vorteilhafter. Hier ist es natiirlich wichtig, dass das
Signal bekannt ist, so dass man durch zu frithes Abschneiden von hohen Frequenzanteilen die
Signalform nicht verfilscht bzw. Signal verliert.

Wenn man es besonders gut machen will, kann man sowohl die hohen und tiefen Frequenz-
komponenten, die nicht relevant sind, abschneiden wie in Szenario 11.4(c).

11.6 Aquivalente Rauschbandbreite

Die Rauschbandbreite A fg, die fiir ,weile“ Rauschquellen eine hilfreiche physikalische Grofie
ist, ist ber folgende Beziehung definiert:

ein

U= [ 4218, 4 = B S2,, [ GUHAF = 4382, Afn .
0 0
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wobei A,(f) = Ao G(f) gilt und S,

gezogen werden kann.

frequenzunabhéngig ist, so dass es vor dem Integral

ein

Fir einen Verstarker mit einem Pol

Au(f):ﬂ

ergibt sich

T arctan (fic;) > T
/ﬁdfz — 1 | = §fG
0 1+JE Ja

Die dquivalente Rauschbandbreite A fg ist also um 7 kleiner als die Bandbreite fg des Si-
gnals. Bei Schaltungen mit mehreren identischen Polen und damit steilerem Abfall der Uber-
tragungsfunktion verringert sich der Unterschied zwischen A fr und fg.

11.7 Equivalent Noise Charge

Eine vielbenutzte Grofle fiir ladungsempfindliche Vorverstarker ist die equivalent noise charge
(ENC). Hier driickt man das Signal und das Rauschen als Ladung bzw. als Zahl der Ladungs-
trager aus. Die ENC berechnet sich aus % und der Signalladung Qg zu

Qs
ENC = 75/]\7

Beispiel aus der Detektorinstrumentierung: Ein geladenes, relativistisches Teilchen deponiert
beim Durchqueren eines 300 um dicken Siliziumdetektors rund 24 000 Elektron-Loch-Paare
im Detektor. In der Regel werden nur die Locher oder die Elektronen ausgelesen:

w4 fC

Mit einem % = 10 ergibt sich die ENC zu 2400 e. Meistens ist das % aber deutlich hoher und
ENC entsprechend kleiner.

S/N hangt wie wir schon gesehen haben von der Bandbreite des Verstéirkers ab.

11.8 Systeme mit mehreren Verstirkerstufen

Wie beeinflusst die Zahl der Verstérkerstufen das Rauschen des Gesamtsystems?

NG | \_/ | °
N1 A1 NQ AQ

Abb. 11.5 Rauschen in einem System mit zwei Verstérkerstufen.
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Wir betrachten Abbildung 11.5. Am Eingang der ersten Verstarkungsstufe mit Verstarkung
Aj liegt eine Rauschquelle mit Rauschen Ny an. Dieses Rauschen mag aus dufleren Quellen
stammen oder nur vom Verstéirker selbst verursacht worden sein. Genauso liegt am Eingang
des folgenden Verstarkers mit der Verstiarkung As eine Rauschquelle mit Rauschen Ny an. No
ist allerdings rein durch den Verstirker bedingt. Das Signal des Gesamtsystems ist S A1 As.
Das Rauschen des Gesamtsystem hat zwei Anteile:

e Ny Aq Ao, das Rauschen N7 verstarkt in beiden Verstarkerstufen
e Ny Asy, das Rauschen Ny der zweiten Stufe.
Diese Anteile miissen quadratisch addiert werden.

Zusammenfassend ergibt sich das Signal-Rausch-Verhéltnis

<S>2 B (S Ay As)? _ 52 B ( S )2 1
N) (N1 A; A2)? + (No Ap)? 2 \M 2
AP ORAT w (B) e (%)

Dies bedeutet, dass das Signal-Rausch-Verhéltnis im Wesentlichen durch die Eingangsstufe
bestimmt wird, falls die Verstdrkung A; diese Stufe ausreichend grof} ist. Die Aneinanderrei-
hung mehrerer Verstéirkerstufen ist also unproblematisch.

11.9 KTC-Rauschen

Mit KTC-Rauschen bezeichnet man die Rauschspannung an einem parallel geschalteten Kon-
densator C und Widerstand R (Abb. 11.6).

Ip R- Cl o
T

Abb. 11.6 Parallelschaltung aus Kondensator C' und Widerstand R.

Der Widerstand R verursacht einen Rauschstrom I, mit S;(f) = %. Dies fiihrt in der
Impedanz
R

Z=R|Zc=—-
|2c = e

zu einer Rauschspannung

L
2n fRC)2  C

u%:/ooomsf(f)df:zlkTR/omH(

Die Rauschspannung héngt also vielleicht tiberraschenderweise nicht mehr von R ab. Dies
liegt daran, dass sich die jeweilige Abhéngigkeit der Stromrauschdichte und der ,,Bandbreite®
von R aufhebt.
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Anmerkung: Die Anwendung aus Abbildung 11.6 entspricht der eines typischen ladungsemp-
findlichen Detektors mit der Detektorkapazitdt C' und dem spannungsempfindlichen Wider-
stand R. Der Rauschstrom entspricht dem Rauschen des Detektors. Fiir einen Siliziumdetek-
tor, der als Diode in Sperrrichtung geschaltet ist, ist der Leckstrom die Rauschquelle.

Die ENC ergibt sich aus der Rauschspannung aus ¢ = CU. Die ENC aufgrund von KTC-
Rauschen betrigt damit kT'C, daher auch der Name.
11.10 Transistorrauschen

Die oben eingefiihrten grundlegenden Rauschquellen treten auch in aktiven Bausteinen wie
BJTs, MOSFETs und JFETs auf.

BJT:

1. Schrotrauschen in der Basis-Emitter-Diode S;(f) = v/2¢. I

2. Schrotrauschen im Kollektor S;(f) = v/2¢e Ic

3. Das thermische Rauschen des Basisbahnwiderstads mit S;(f) = \/%
MOSFET:

1. Thermisches Rauschen im Kanal dominiert.

2. Zuséatzlich tritt 1/f-Rauschen auf.
JFET:

1. Thermisches Rauschen im Kanal

2. 1/f-Rauschen, allerdings deutlich kleiner als in MOSFETSs

3. Schrotrauschen in der Gate-Substrat-Diode

11.11 Rauschen in Systemen

In einem komplexen System ist es oft schwierig, das intrinische Rauschniveau eines einzelnen
Moduls oder Kanals zu erreichen.

Zur Tllustration betrachten wir Abbildung 11.7. Hier ist der Semiconductor Tracker (SCT) des
ATLAS-Experiments am Large Hadron Collider in Genf gezeigt. Dies ist ein Teildetektor mit
4000 Detektormodulen und 6 Millionen elektronischen Auslesekanélen. Jedes Modul benotigt
drei unterschiedliche Versorgungsspannungen, diverse Steuersignalleitungen, Datenleitungen,
etc.
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Abb. 11.7 Die duBere Lage des SCT [12] des ATLAS-Experiments: (a). Detailansicht mit Silizium-
sensoren, Auslesechips, Multichipmodulen und Kiihlrohren (b).

Der Detektor ist von zahlreichen weiteren Detektoren von vergleichbarer Komplexitdt um-
geben. Hier gibt es vielfaltige Moglichkeiten der Wechselwirkungen zwischen den Modulen
untereinander oder mit den anderen Detektoren, die zu erhohtem Rauschen oder sogar Stor-
signalen fiihren.

Ein ganz anders geartetes elektronisches System ist in Abbildung 11.8 dargestellt. Die beidsei-
tig beschichtete Platine ist Hauptbestandteil eines komplexen Datennahmesystems zur Ver-
starkung von Radiosignalen. Das Board tréagt zahlreiche analoge und digitale Komponenten
wie mit Analogverstarker, ADC, DRAM, Memory, GPS-Uhr, FPGA zur digitalen Datenver-
arbeitung und Uhr, CPU, LVDS, Tranceiver fiir I/O. Auch hier gibt es zahlreiche M6glich-
keiten zur unerwiinschten Wechselwirkung von Schaltungskomponenten und damit erhdhtes
Rauschen.
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IR

Abb. 11.8 Ein komplexes Datanahmesystem zur Verstarkung von Radiosignalen aus der kosmischen
Strahlung.

Ein letztes Beispiel fiir ein empfindliches elektronisches System ist in Abbildung 11.9 zu sehen.
Dies ist ein komplexer , mixed-signal* ASIC. Der integrierte Schaltkreis dient der Auslese eines
zukiinftigen Siliziumdetektors a la Abbildung 11.7.

Abb. 11.9 Layout des ABCN-Chips.

Zwar ist der Chip nur rund 6 x 7 mm? groB, er besteht aber aus einer Vielzahl unterschiedlicher
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Funktionsblocke, wie rauscharme Vorverstérker fiir 128 Kanéle, Datenpipeline, Konfigura-
tionsspeicher, Spannungsregler, Filter, Diskriminatoren, Kontrollogik, Datenleitunsgtreiber,
DACs u.v.m.

Trotz aller d&uferlichen Unterschiede zwischen einem Grofidetektor, eine Leiterplatte und ei-
nem ASIC gelten die grundlegenden Prinzipien zur optimalen Systemauslegung fiir alle drei
Beispiele. Man kann Rauscheffekte an drei Stellen bekampfen (Abb. 11.10):

Quelle Empfénger

/\/\N\/\/ Ubertragung-
W strecke ‘
|
— >
2V AVAVAVAY. n

Abb. 11.10 Rauschmodell.

1. durch Elimination der Rauschquelle selbst,

2. durch Unterbrechung der Ubertragungsstrecke oder

3. durch Verringern der Empfindlichkeit des Empfiangers auf das Rauschsignal.
Welche Ubertragungs- oder Einkopplungsmoglichkeiten der Rauschquelle gibt es?

Wir betrachten die folgenden Wege:

Galvanisch (tiber die Zuleitung)

Kapazitiv

Induktiv

e Elektromagnetische Strahlung

Eine wichtige Regel ist also, das Signal vor der Verstiarkung sorgfiltig vor Storeinfliissen zu
schiitzen.

Beispiel fiir den Signalpfad

Ein geladenes Teilchen oder ein Rontgenquant erzeugt in der Diode Elektron-Loch-Paare.
In der in Abb. 11.11(a) gezeigten Konfiguration wird der Locherstrom, kapazitiv von dem
p-dotierten Streifen in dariiberliegenden den Aluminiumstreifen gekoppelt. Der Aluminium-
streifen ist direkt mit dem Vorverstirker verbunden. Der Stromriickfluss erfolgt iiber die
Masse des Vorverstarkerchips, den Hybrid und Hochspannungskoppelkondensator und den
n-dotierten Substratanschluss des Sensors. In Abbildung 11.11(b) ist diese Konfiguration als
Schaltkreis dargestellt.
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Abb. 11.11 (a) Signalpfad in einem Streifendetektor. (b) Schaltkreis zum Signalpfad.

Wie schiitzt man den Signalpfad? Dies wird anhand der folgenden Kapitel erklért.

11.12 Kopplung iiber die Stromversorgung (conductive noise)

Der einfachste Weg, viel Rauschen einzufangen, verlduft iiber die Spannungsversorgung. Eine
rauschende Spannungsquelle leitet die unsaubere Spannung durch die Stromkabel, die eventu-
ell sehr lang sein kénnen, direkt an den Verbraucher. Der Verbraucher kann ein empfindlicher
Vorverstarker in einem Auslesechip sein. Abhéngig vom Verstéarkerdesign wirkt sich die unsau-
bere Spannungsversorgung des Chips als ein erhdhtes Rauschen am Ausgang des Verstérkers
aus.
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Hier kann man wie im vorherigen Abschnitt erldutert die Spannungsquelle austauschen, das
Rauschsignal auf den Versorgungsleitungen unterdriicken (z.B. durch einen Tiefpass) oder
den Verstirker so entwerfen, dass er unempfindlich gegeniiber Schwankungen der Versor-
gungsspannung im relevanten Frequenzbereich ist. Die ersten beiden Methoden sind in der
Praxis relevanter.

Ein Spezialfall der rauschenden Einkopplung iiber Zuleitungen ist das Einkoppeln von Rau-
schen aufgrund gemeinsamer Zuleitungen mehrerer Verbraucher. Es ist oft bequem, die Riick-
leitung (Erde) zweier Module auf eine Leitung zu legen (siche Abb. 11.12). Uber die Zuleitung
kann man die Module dann immer noch individuell ein- oder ausschalten und spart bei der
Riickleitung ein Kabel ein. Die Masseleitung hat einen kleinen, aber nicht verschwindenden
Widerstand R.

Deshalb wirkt sich eine Anderung des Stroms dIy; eines der Module auf den Wert von U
mit dUy = RdIps aus. Dies reduziert (auch) die Versorgungsspannung U; — Uy des anderen
Moduls.

Eine einfache Methode dies zu minimieren, ist die Wahl eines kleinen Widerstands R des
Riickleitungskabels oder der Einsatz eines Spannungsreglers im Modul.

Welche Auswirkung hat die Reduktion auf einen fehlenden Verstérker? Dies ist in Abbildung
11.13 illustriert. Warum stort diese Kombination iiberhaupt?

Uy o— —o Uy
My My
’7 L I —‘
I + 1
R

Abb. 11.12 TIllustration zweier Module mit gemeinsamer Masseleitung der Modulspannungen.

Ucc

R

Uaus

o—|

Abb. 11.13 Schematische Erklarung fiir Stérungen bei einer Kopplung iiber die Stromversorgung.
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Eine Variation von Ugc wirkt wie ein Signal am Eingang des Emitterverstarkers, da dUyys =

dUcc — gm RdUgy, ist.

dUcc
PSRR = 11.12
dUaus ( )

Der PSRR wird in der Regel in dB ausgedriickt und ist eine Funktion der Frequenz. PSRR
ist nicht notwendigerweise sehr grofil Manchmal liegt PSRR bei ~ 1, d.h. die Schwankung
von Ugc wird im relevanten Frequenzbereich kaum abgeschwécht.

Dies ist nur eine einfache Architektur. Mit Spannungsregler und Riickkopplung sieht es in
weiten Frequenzbereichen besser aus!

Wichtig ist auch der Entkopplungskondensator C' (Abb. 11.14). C' wirkt als AC-Kurzschluss.
Der Kondensatortyp ist zu beachten!

Abb. 11.14 Entkopplungskondensator.

Ein OPV mit zwei differentiellen Eingéngen ist besser als ein OPV mit einem Eingang. Auf-
grund der zwei Eingéinge ist das thermische Rauschen dann aber um einen Faktor /2 gréfer
als beim OPV mit einem einzigen Eingang.

Wie kann eine Storung auftreten?

e Powersupply rauscht! Losungen sind:
a) Besseres kaufen.
b) Lineares Power supply statt ,,switched-mode mode* power supply.

c¢) Filtern mit L und C
e Schwankung des Stromverbrauchs!

e Analoge Verstirker haben meistens einen fast konstanten Strom I;. Die Kopplung von
Analog- und Digitalteil der Schaltung ist oft kritisch. Haufig tritt das in Abbildung 11.15
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beschriebene Problem bei Kopplung rauschender digitaler mit empfindlichen analogen
Systemen auf.

Ucc Ubp

I4Y YIipp

Abb. 11.15 Kopplung der Ip-Variation auf U4.

UAZUcc—(IA—i—ID)R
Up =Ucc —({Ua+Ip)R

Besser wire die Anordnung aus Abbildung 11.16.

UTC UTD
A D
RA RD

Abb. 11.16 Bessere Analog-Digital-Kopplung.

Meistens aber miissen die Masse der Analogspannung und der Digitalspannung gekop-
pelt sein.

Es ist also wichtig, R4 und Rp klein zu halten. Alternativ kann Ip konstant gehalten
werden, selbst wenn es mit Energievelust einhergeht.
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11.13 Kapazitive Kopplung

In Abbildung 11.17 ist eine Art der kapazitiven Einkopplung von Storsignalen iiber eine
benachbarte Leitung illustriert [13].

WO L. L

Uy

Abb. 11.17 Zwei parallele Leitungen 1 und 2 mit kapazitiver Kopplung Cis.

RZ>

Ur _ Zs || R _ R+2; _ 1 _ 1
Uin (Z2|R)+ 212 £+ 21 1+ Zin 12 14 1 RﬂRTlcQ
jwCi2 oo,
jwCi2 R jwCi2 R

= = 11.13
jwChR+jwCaR+1  jwR(Cia+ Co)+1 (11.13)

Falls R <« ; gilt, folgt Ur = jw R C12 Ugin.-

1
w (C12+C2)

Was kann man tun, um die Ubersprechspannung U kleinzuhalten?

e Die Frequenz w klein wahlen; w ist aber oft durch das analoge Signal bzw. die notigen
Ubertragungsraten vorgegeben.

Falls das Signal digital ist, ist die Signaldnderung sprunghaft. Besser ist aber eine lang-
samere Signaldnderung. Hier kénnte man statt einem Bus im LVDS-Standard M-LVDS
wahlen. Dies bewirkt Stroménderungen von I = 10mA mit reduzierter An- und Ab-
stiegszeit von mehreren ns, statt Zeiten im sub-Nanosekundenbereich (siehe Abbildung
11.18).
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| LI
A |

Abb. 11.18 Tllustration eines digitalen Signals mit LVDS (oben) und M-LVDS (unten).

e Die Wahl eines kleinen Spannungspegels U ist beim digitalen Bus vorteilhaft, solange
der Rauschabstand grof3 genug bleibt.

U U

t t

Abb. 11.19 Tllustration eines digitalen Signals unterschiedlicher Spannungspegel.

e Halte (2 klein.

Wie kann man die Kapazitit C7o klein halten?

— Je kleiner der Abstand zwischen den Kabeln gewédhlt wird, desto kleiner ist die

Kapazitiat Cio.
C%

Abb. 11.20 Abschirmung durch Koaxialkabel mit Auflenleiter auf Masse.

— Abschirmung
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= U, =0.

e Man kann einen kleinen Widerstand R wéahlen. Dieser kann aber in den meisten Féllen
nicht ausgesucht werden. Liegt R nahe an Masse, gibt es kein Problem.

11.14 Induktive Kopplung

In Abbildung 11.21 wird die induktive Kopplung zweier Leiter betrachtet [13].

1 L
M
L2 2 =)
<> Loy _/
U, i
R

Abb. 11.21 Induktive Einkopplung iiber benachbarte Leitungen.

. o . e s _rdI
Mit M = Gegeninduktivitét gilt, analog zu U = L %

dI
Un:M12d7tl bzw. Un:jlegfl i (11.14)

Um eine minimale induktive Kopplung zu realisieren, sollten die Stréme klein bzw. die An-
stiegszeiten langsam sein. Ferner ist eine kleine Gegeninduktivitat Mo durch die Wahl einer
kleinen Schleifenfliche vorteilhaft.

Induktive Kopplung koplanarer Leiterschleifen:

a
<>
Schleife 1
I l
-
b

Abb. 11.22 Gegeninduktivitdt koplanarer Leiterschleifen.

Die Gegeninduktivitdt koplanarer Leiterschleifen ist durch die folgende Gleichung gegeben.

H
My =21 (b) =4-10""In (b> =
2T a a/) m

Daraus folgt: Die Seiten der Schleifenfliche miissen so klein wie moglich gewéhlt werden.
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Beispiel aus der Praxis:

Leitung

i

h I Dielektrikum

Masselage

Abb. 11.23 Leiter des Durchmessers d im Abstand h tiber einer geerdeten Leiterfliche (links). Al-
ternativanordnung mit drei identischen Leitern (rechts).

Jeder Leiter bildet nicht nur einen ohmschen Widerstand, sondern auch eine Induktivitat. Die

Induktivitdt eines runden Leiters mit Durchmesser d im Abstand h iiber einer , geerdeten®
Leiterplatte (Abb. 11.23) betragt fiir h > 1,5d:

L 7 4h H

_ not

d m

= 11.1
l 27 ( 5)

Mit i = 471077 H folgt . .
—7
;= 2-107" In ( ¥ )
Es ist generell sinnvoll L klein zu halten. Die Variation von h und d ist wegen des Logarith-
mus’ ineffektiv, dagegen ist die Verwendung mehrerer Leitungen gut, kurze Leitungen sind
vorteilhaft. Interessanterweise ist die Induktivitdt nicht zu grofi. Eine Massenlage (ground
plane) fihrt also fiir verniinftige Werte zu einer kleinen Induktivitiat. Die Impedanz dieser

Anordnung betragt

m

60 4h
Z(® = =l (11.16)

Oft ist der Leiter kein Draht, sondern eine Leiterbahn (siche Abb.11.24).

Abb. 11.24 Darstellung einer Mikrostreifenleitung auf einem leitenden Substrat.
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Oft liegt auch ein Szenario a la Abbildung 11.25 vor. Hier gibt es keine Massenlage, sondern
Zuleiter und Riickleiter liegen nebeneinander. Hier gilt Gleichung 11.17.

L 2h\ H
T =4 1077 In () — (11.17)

d /) m

Y
a}

Abb. 11.25 Zwei parallele Leiter des Durchmessers d im Abstand h.

Zahlenbeispiele

In welcher Grélenordnung liegen realistische Induktivitéten?

Wir betrachten einen Leiter von 10cm Lénge mit einem Hoéhen-zu-Abstandsverhéltnis von

% = 8 (z.B. 25 ym dicken Draht in einem Abstand von 100 ym iiber Masse).
-7 s H
IL=0,1m-2-10"" - In8[H] ~4-108[—]
m

Zu welchen Storungen konnte dies fithren?
Schon digitale Signale kénnten leicht Stroménderungen von = %rﬁ—? bewirken. Dies fithrt
dann mit Gleichung 11.14 zu einer induzierten Spannung Uy = 12mV.

L L

LYY Y LY Y'Y 4

+ b+ o

(a) (b)

Ic

—|
e}

Abb. 11.26 (a) Spannungsquelle mit Leitung der Induktivitit L und einem IC als Verbraucher. (b)
Dieselbe Schaltung mit einem zusétzlichen Entkopplungskondensator C.

Schnelle Strome kommen von der Kapazitédt, mit kurzen Wegen und daher kleiner Induktivitét
L, danach langsames Aufladen des Kondensators durch die externe Spannungsquelle iiber die
Induktivitdat. Die Kapazitdt C' muss wegen

Idt
dU = — 11.18
S (11.18)

grof} genug sein, damit die Spannungsdnderung dU trotz der Stromanderung klein bleibt.
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Beispiel
Der IC braucht 50 mA fiir 2ns. Mit dV < 0,01V folgt C > 2921073-9F = 10nF.

Typisch sind Kondensatoren mit Kapazitaten von 10 bis 100 nF direkt neben dem IC.

Es ist besser die Kapazitiat C nicht zu grofl wiahlen, sonst kommt es zum Resonanzeffekt. Mit
f= 27‘(\}@ = 7 IllHlnF ~ 30 MHz ist es OK! Oft ist die Induktivitit der Drahtverbin-

dung eher 10 nH.

11.15 Elektromagnetische Strahlung

e Elektromagnetische Wellen (z.B. Funkwellen®, Blitze, Motoren etc.) kénnen mit der
Schaltung wechselwirken.

Von diesen Effekten wird oft berichtet.Viel wichtiger sind aber meistens Stérungen aus
dem eigenen System. Am empfindlichsten ist der Analogteil und das Signal vor der
Verstarkung.

e Eine Abschirmung durch eine 25 bis 50 ym leitenden dicke Folie ist sehr effektiv fiir
elektrische Felder. Die Folie muss auf einem festen Potential liegen.

e Magnetische Felder sind fiir kleine Frequenzen (1...10kHz) problematisch.

e Weniger Locher und kiirzere Schlitze im Schirm sind besser.

Abb. 11.27 Abschirmung elektromagnetischer Strahlung durch eine Folie mit kurzen
Schlitzen und Lochern.

8Dies umfasst Radiowellen, Mikrowellen, Infrarotwellen, etc.
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12 Grundlagen der Digitalelektronik

Digitalelektronik wird zur elektronischen Verarbeitung von diskreten Gréfien eingesetzt. Dies
koénnen digitalisierte Signale, logische Zustédnde oder Binérzahlen sein.

Grundelemente der Digitalelektronik sind logische Gatter, Speicher, Flip-Flops und program-
mierbare Logikbausteine. Zur komplexeren Digitalelektronik zdhlen Mikrokontroller, Mikro-
prozessoren, CPUs oder FPGAs.

Die Alltagstechnologie, wie z. B. Smartphones, Computer und elektronische Haushaltsgeréte,
beinhaltet Digitalelektronik. Die Programmierbarkeit und dadurch die grofie Flexibilitéit stan-
dardisierter Digitalbausteine fithren dazu, dass zunehmend Digitalelektronik in klassischen
Bereichen der Analogelektronik angewandt wird. Beispiele sind die digitale Signalverarbei-
tung und digitale Filter. Andererseits werden das Versténdnis analoger Effekte fiir digitale
Schaltungen bei hochsten Frequenzen und fiir moderne Transistortechnologie immer wichti-
ger!

In diesem Kapitel beschéftigen wir uns mit den Grundlagen der Digitalelektronik:
1. Zahlensysteme: Binédrzahlen, Hexadezimalzahlen, Graycode, etc.
2. Logische Verkniipfungen und Schaltalgebra

3. Logikfamilien und Implementierung logischer Verkniipfungen auf Transistorniveau.

12.1 Zahlensysteme

Computer und andere elektronische Spielzeuge rechnen im Bindrsystem. Das heifit, sie be-
nutzen nur zwei Zahlensymbole ndmlich ,,0“ und ,,1%, statt 0, 1, 2 bis 9 wie im Dezimalsystem.

In Tabelle 12.1 sind die Dezimalzahlen von 1 bis 16 und die entsprechenden Darstellung im
Binérsystem und Hexadezimalsystem (Sechzehnersystem) zusammengestellt. Die rechte Ziffer
einer Bindrzahl wird auch das ,least significant bit“ (LSB) genannt, also die Ziffer, die der
Potenz 2° entspricht. Die linke Ziffer das ,,most significant bit* (MSB). ,,Bit“ steht fiir binary
digit. (Mitunter wird die Reihenfolge auch umgekehrt.) Die Umrechnung einer Binérzahl in
die entsprechende Dezimalzahl ist einfach. Jede Ziffer der Bindrzahl muss mit der Potenz der
Basis 2, die ihrer Position in der Zahl entspricht multipliziert werden und alle Terme aufsum-
miert werden.

Beispiel:
11015 =1-224+1-2240-2'4+1-22=8+44+0+1= 13y

Die Umrechnung von Dezimalzahlen in Bindrzahlen ist auch einfach und kann nach dem
folgenden iterativen Algorithmus durchgefiihrt werden.
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Dezimal | Binar | Hexadezimal

0 0 0
1 1 1
2 10 2
3 11 3
4 100 4
5) 101 5
6 110 6
7 111 7
8 1000 8
9 1001 9
10 1010 A
11 1011 B
12 1100 C
13 1101 D
14 1110 E
15 1111 F
16 10000 10

Tab. 12.1 Die Zahlen 0 bis 16 dargestellt im Dezimal-, Binar- und Hexadezimalsystem.

Die Dezimalzahl D wird durch 2 geteilt. Es ergibt sich eine kleinere natiirliche Zahl N und
ein Rest R, ,,0“ oder ,,1%:

D
—=N+R
2 +
Der Rest entspricht dem LSB der Bindrdarstellung. Die natiirliche Zahl N wird wiederum

durch 2 geteilt und der neue Rest stellt die néchste Stelle der Bindrdarstellung dar, usw.

Beispiel: Dezimalzahl 131¢.

13 6 3 1 0
> 6R,2 SRO,2 R,2 OR,2 0RO
Damit gilt
1310 = 11019

Eine Binérzahl hat schnell viele Stellen. Das kann unpraktisch werden und deshalb verwendet
man in der Datenverarbeitung sehr gerne das Hexadezimalsystem.

Das Hexadezimalsystem beruht auf der Basis 16. Als einstellige Symbole fiir die zweistelligen
Dezimalzahlen 10, 11, 12, 13, 14 und 15, werden im Hexadezimalsystem einfach die Buch-
staben A, B, C, D, E und F verwendet (Tab. 12.1). Durch die Mischung von Zahlen mit
Buchstaben sind Hexadezimalzahlen in der Regel leicht also solche zu erkennen.

Das Prinzip zur Umrechnung von Binérzahlen in Dezimalzahlen und umgekehrt funktioniert
auch fiir die Umrechnung von Hexadezimalzahlen.

Beispiel:
3EF =3-16>+14-16" +15-16°=3-256 + 14 - 16 + 15 - 1 = 10074,
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Die Quadratzahl 16 - 16 = 256 (= 1000000002 = 100;¢) darf man sich merken. Auch den
Inhalt von Tabelle 12.1.

Hexadezimalzahlen sind sehr kompakt. Das praktische an ihnen ist nun, dass eine 4-stellige
Binérzahl, auch ,Nibble“ genannt, gerade einer einstelligen Hexadezimalzahl entspricht.

Beispiele:
25510 = 1111 11115 = FFy4

11 0111 1100 01015 = 37Ch14
da

112 =3= 316 y 01112 =7= 716 y 11002 =12 = Clﬁ und 01012 =5= 516

Gray Code

Der Gray Code benutzt nur zwei Symbole, ,,0“ und ,,1“ Der Gray Code entspricht in etwa
der Binérdarstellung mit der wesentlichen Modifikation, dass sich benachbarte Zahlen nur in
einer Stelle unterscheiden diirfen.

Fiir eine Zahl mit 3 bits ergibt sich das in Tabelle 12.2 dargestellte Bild.

Man kann eine n-stellige Binérzahl, b,...b3 bs b1, einfach nach folgender Vorschrift in Gray
Code, gy...93 g2 g1, umrechnen.

1) Bindrcode und der zugehorige Gray Code haben dieselbe Anzahl von Stellen n. Die fithrende
Stelle in Binédrcode und Graycode ist identisch: g,, = b,,.

2) Alle folgenden Stellen g; hingen von den zwei Stellen b; 1 und b; ab.
Falls biJrl =0= g; = bl

Falls bi—l—l =1= g; = b7 (AlSO g; = 1 fiir bl = O, und g; = 0, fir bl = 1)

Dezimal | Binar | Gray
0 000 000
1 001 001
2 010 011
3 011 010
4 100 110
5 101 111
6 110 101
7 111 100

Tab. 12.2 Die Zahlen 0 bis 7 als Dezimalzahl, Bindrzahl und Gray Code.

Stimmt diese Vorschirft mit Tabelle 12.2 iberein?
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Vorschrift 1) ist erfillt, b3 = g3. Vorschrift 2) ist auch erfillt. Wir iiberpriifen dies fiir die
Zahlen b3 by by = 010 und 101.

Beispiel b3 by b1 = 010
g3 = 0, nach 1).

go =by=1,da g3 =0.
g3 =0b3=1,da by =1.

Insgesamt gilt also g3 g2 g1 = 011 entsprechend der Tabelle.

Beispiel b3 b5 b1 = 101

g3 =1, nach 1).

g2="by=1,da g3 =1.

g3 =0b3=1,da by =0.

Insgesamt gilt also g3 g2 g1 = 111 entsprechend der Tabelle.

Der Gray Code hat verschiedene Vorziige insbesondere bei der Dateniibertragung und bei
automatischer Ubertragungsfehlerkorrektur.

BCD Code

BCD steht fiir binary coded decimal. In diesem Code wird jede Stelle einer Dezimalzahl durch
eine entsprechende 4-stellige Bindrzahl dargestellt. Also

12919 = 0001 0010 1001 gcp

Die Binéarzahlen 10109 bis 11115 werden nicht bendtigt, daher ist dieser Code aus moderner
Sicht nicht sehr effizient und nicht besonders relevant.

Negative Binirzahlen*

Es gibt verschiedene Moglichkeiten negative Bindrzahlen darzustellen. Die naheliegende Va-
riante ist durch ein zusétzliches Vorzeichenbit, wie in der zweiten Spalte der Tabelle 12.3
illustiert. Hier wird jeder 3-stelligen Bindhrzahl eine ,,0¢ oder ,,1“ vorangestellt. ,,0¢ steht fiir
positive und ,,1¢ fiir negative Zahlen.

Anders als bei Dezimalzahlen mit Vorzeichen (+, -) wird hier also kein zusétzliches Symbol
als Vorzeichen benutzt. Deshalb ist eine klare Definition, die die Stelle des Vorzeichenbits
regelt, notig, damit es nicht zu Verwirrungen kommt.
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Dezimal | Vorzeichen | Offset | IEEE 754 | Zweierkomplement
+38 - - 1111 -
+7 0111 1111 1110 0111
+6 0110 1110 1101 0110
+95 0101 1101 1100 0101
+4 0100 1100 1011 0100
+3 0011 1011 1010 0011
+2 0010 1010 1001 0010
+1 0001 1001 1000 0001

0 0000 1000 0111 0000
-1 1001 0111 0110 1111
-2 1010 0110 0101 1110
-3 1011 0101 0100 1101
-4 1100 0100 0011 1100
-5 1101 0011 0010 1011
-6 1110 0010 0001 1010
-7 1111 0001 0000 1001
-8 - 0000 - 1000

(-0) 1000 - - -

Tab. 12.3 Darstellung der negative Zahlen im Binérsystem.

In der Offsetdarstellung fithrt man kein explizites Vorzeichen ein, sondern man setzt die kleins-
te (negative) Zahl gleich 0q, die ndchsthohere Zahl gleich 15 und z&hlt entsprechend nach oben
weiter (Tab. 12.3, 3. Spalte). Dabei ergibt es sich, dass ein MSB von ,,1¢ Zahlen > 0 entspricht.
Ein MSB von ,,0“ entspricht negativen Zahlen. Es gibt eine alternative Offsetdarstellung, die
nicht bei -8, sondern -7 beginnt (Tab. 12.3, 4. Spalte).

Eine andere Darstellung von Binédrzahlen mit Vorzeichen ist das sogenannte Zweierkomple-
ment! (Tab. 12.3, rechte Spalte). Positive Zahlen werden in der Zweierkomplementdarstellung,
wie gehabt, ohne ,Vorzeichen“, sondern mit einer vorangestellten ,,0“ dargestellt. Die Dar-
stellung einer negativen Binarzahl erhélt man aus der entsprechenden positiven Binérzahl

durch

1. Ersetzen aller Nullen durch Einsen und umgekehrt. (Bilden eines Einerkomplements.)

2. Summe des Einerkomplements und 15

Beispiel 1

Gesucht: xo = — 71p.

1. Bestimme die entsprechende positive Binarzahl: + 719 = 0111s.

2. Bilden des Einerkomplements: 01115 = 10005.

'Engl. two’s complement
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3. Addition mit 00015:

O =
O =
= =

(e
o
=]

= — 710 = 10015.

Beispiel 2

Gesucht: xo = — 51p.
1. Bestimme die entsprechende positive Bindrzahl: + 519 = 0101s.
2. Bilden des Einerkomplements: 01015 = 10109

3. Addition mit 00015:

oo O
= o
== O

= — 519 = 10115.

Ein Vorteil der Zweierkomplementdarstellung ist, dass sich negative und positive Zahlen mit
geringem elektrischen Aufwand addieren/subtrahieren und multiplizieren lassen.

Beispiel 3
01 0 1
+ 1 0 1 1
Zweierkompl t .
— 510 + 510 = 510 + (— 510) = O10 wererRznpremen 10000
Beispiel 4
01 01
+ 1 0 0 1
1
510 . 710 _ 510 + (_ 710) _ _210 Zwezerk%nplement 11 1 0
Beispiel 5
. 210 ) 310 _ 610 Zweierk:ﬁ)nplement 1110 00 1 1
00 0 O
00 0 O
1 1 1 0
+ 1 1 1 0
101 1
— 610 = 10109 < 01 01 0 10O0
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Beispiel 6
. 410 ) 210 _ 810 Zwezerk%nplement 1100 00 1 0
0000
00 00
1 1.0 0
+ 0 0 0 O
— 819 = 10004 <= 0011 000

Anmerkung: Hier werden nur die letzten vier Stellen beriicksichtigt.
Binérzahlen kann man analog zu Dezimalzahlen als Bruch schreiben.

Beispiel 7
11,100 =1-2' +1.2041.271 + 0. 272

Welchem Dezimalbruch entspricht dies?

Um den Dezimalbruch zu bestimmen, multiplizieren wir den Bruch mit 22, was einer Ver-
schiebung des Kommas um zwei Stellen entspricht?.

11,015 - 1005 = 1101y = 839 + 410 + 110 = 1319
13
11,012 = Z 0 = 3, 2510
Weitere Beispiele:

0,10, %‘10 = 0,5

0,01, = 510 = 0,25

0,11, = %0 = 0,75

0,1011, = }(ﬂw = 0,6875,

Gleitkommadarstellung

Neben der Festkommadarstellung gibt es auch die Gleitkommadarstellung mit Vorzeichen S
(engl. sign), Exponent E und Mantisse M in der Form (—1)% M 2F. So gilt

11,01, = 0,1101, - E1004

In der Standarddarstellung fiir einfach genaue® Binirzahlen (IEEE-P754) werden 32 Bits
verwendet, ndmlich

2Die Multiplikation einer Bindrzahl mit 2 entspricht dem Anfiigen einer ,,0“ an die urspriingliche Zahl,
z.B. 1012 - 102 = 10102 = 519 - 210 = 1010.
3Engl. single precision
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e 1 Vorzeichenbit

e 8 Exponentenbits (hier wird der Exponent in Offsetdarstellung angegeben, entsprechend
der 5. Spalte von Tabelle 12.3)

e 23 Mantissenbits

Doppelt genaue* Bindrzahlen werden mit 64 Bits dargestellt. Hier wird wieder ein Vorzei-
chenbit verwendet, dazu 11 Bits fiir den Exponenten und 52 Bits fiir die Mantisse.

Die goite darstellbare Zahl in ,single precision“ betrigt rund 3,4 - 1038‘10, die grofite dar-

stellbare Zahl in ,,double precision* betrigt rund 2 - 10308|10.

Die Darstellung der Mantisse M hat die Form

23
. mi mo mas3
M= +i§:1mz S S s

das heif3t, die erste Stelle mg wird mg = 1 gesetzt. Sie wird nicht explizit angegeben.

Beispiel:

\(L [011 1111 1] 110 0000 0000 0000 0000 0000 = 3FE0000016

Vorzeichen  Exponent Mantisse

Mit einem Offset von 127 fiir single precision und einem Offset von 255 fiir double precision
ergibt sich
4+ 21277127 (1 1.0,75) = 1,75

Die grofite einfachgenaue Zahl ist 7TF7 FFFFF, also

QO [LL11110[111 11111111 1111 1111 1111 = 422547127 (9 _ 9723) 9128

Vorzeichen Exponent Mantisse m1—ma3

(12.1)
Warum ist nicht 7FF FFFFF die grofite einfachgenaue Zahl?

Am einfachsten beginnt man vom Ende der Zahl. Die FFFFF ist offensichtlich. Die néchsten
4 Stellen in Gl. 12.1 (nach links gehend) sind 0111. Hier wiirde man eine 1111 erwarten, dies
ist aber nicht zugelassen. Es wiirde einem Exponenten von 1111 1111 entsprechen, der eine
Sonderfunktion hat. Die erste Stelle (7) ist offensichtlich, da am Anfang eine ,,0 stehen muss
(positives Vorzeichen) und nur 32 Bits zur Verfiigung stehen.

Etwas unbequem an dieser Darstellung ist, dass die Mantisse und der Exponent nicht jeweils
durch von einander getrennte Hexadezimalzahlen ausgedriickt werden.

12.2 Logische Verkniipfungen

Ein wichtiges Gebiet der digitalen Elektronik ist die kombinatorische Logik oder Schaltalge-
bra. Hier geht es darum, mehreren logischen Eingangsvariablen eine oder mehrere logische

4Engl. double precision
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Ausgangsvariablen zuzuordnen.

Es gibt nur zwei logische Zustande: ,wahr“ (true) oder ,falsch“ (false). Fiir ,wahr® schreiben
wir hier ,,1* und fiir ,falsch“ schreiben wir ,,0“

Fiir logische Variablen gibt es drei elementare Verkniipfungen: die Negation, Konjunktion und
Disjunktion.

Wir bezeichnen im Folgenden die Eingangsvariablen meistens als a, b und ¢ und die Aus-
gangsvariablen als x und y.

Negation
X=a (12.2)
Die Wahrheitstabelle der Negation ist besonders einfach, da nur eine Eingangsvariable auftritt.

Die Negation der Variable a driickt man durch Querstrich iiber a aus, also a.

Anmerkung: Alternative Symbole fiir @ sind —a und !a.

ENES

0
1

1
0

Tab. 12.4 Wahrheitstabelle der Negation (NOT).
Die zweifache Anwendung der Negation ergibt wieder die Ausgangsvariable, also a = a.

Konjunktion oder 0—0-Verkniipfung
x=a-b=ab (12.3)

Die Konjunktion entspricht der UND-Verkniipfung. Nur wenn alle Eingangswerte, hier a und
b, wahr sind, ist auch die Ausgangsvariable x wahr. Dies entspricht der Wahrheitstabelle 12.5.

r—l»—toon

—_ o = O

~ o ool

Tab. 12.5 Wahrheitstabelle der Konjunktion oder UND-Verkniipfung (AND).

Man kann dies auch anders ausdriicken. Ist mindestens eine Eingangsvariable ,0¢, so ist die
Ausgangsvariable ,0“ Ansonsten ist die Ausgangsvariable ,, 1%

Das hier benutzte Symbol ,,-“ fiir die Konjunktion entspricht dem angelsdchsischen Gebrauch.
Es ist sehr suggestiv, da das Ergebnis der Konjunktion ab einfach der Multiplikation der
natiirlichen Zahlen ,,0“ und ,,1* entspricht.
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Anmerkung: Das deutsche Symbol fiir a - b ist a A b. Man sollte es tunlichst vermeiden.

Disjunktion oder 1—1-Verkniipfung
x=a+b (12.4)

Die Disjunktion entspricht der ODER-Verkniipfung. Wenn mindestens einer der Eingangs-
werte, hier a und b, wahr ist, ist auch die Ausgangsvariable x wahr. Dies entspricht der
Wahrheitstabelle 12.6.

ENYES

0
1
1
1

_ -0 O
— O = O

Tab. 12.6 Wahrheitstabelle der Disjunktion oder ODER-Verkniipfung (OR).

Das Symbol + fir Disjunktion ist zwar gewohnungsbedirftig aber auch suggestiv, da bis auf
die 1 + 1 =1 die Disjunktion der Addition der natiirlichen Zahlen ,,0“ und ,,1* entspricht.

Die deutschen Symbole V® statt ,4“ und A statt ,,-“ sind Sonderzeichen und dadurch unprak-
tisch und unintuitiv.

Konjunktion und Disjunktion kann man auch fiir mehr als zwei Eingangsvariablen definieren.

Neutrales und komplementares Element

Fiir Konjunktion wie Disjunktion gibt es je ein neutrales Element n mit der Eigenschaft
a-n=a und a+n=a . (12.5)

Den Wabhrheitstabellen entnimmt man, dass das neutrale Element der Konjunktion die ,,1¢
und das neutrale Element der Disjunktion die ,,0* ist.

Es gibt auch zu jedem a ein komplementares Element a, so dass gilt

a-a=0 und at+a=1 . (12.6)

Alle diese Gesetzméfligkeiten und auch die folgenden Gesetze, deren Anwendung das Rechnen
mit logischen Ausdriicken vereinfachen kann, lassen sich leicht durch einfaches Einsetzen
iiberpriifen, da es nur die beiden Werte ,,0“ und ,,1¢ gibt.

Kommutativgesetze

ab=ba und a+b=b+a (12.7)

5 Abkiirzung des lateinischen Worts vel, zu Deutsch ,oder*.
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Assoziativgesetze
(ab)c=a(bc) und (a+b)+c=a+(b+c) (12.8)

Die Reihenfolge der Anwendung der Konjunktion oder Disjunktion bei mehreren Eingangs-
variablen ist beliebig.

Achtung: Auch der digitalen Algebra gilt Punkt vor Strich, also UND vor ODER.

Distributivgesetz

a(b+c)=ab+ac und a+bc=(a+b)(a+c) (12.9)

Absorptionsgesetz
a(a+b)=aat+ab=a+ab=a (12.10)

Diese Identitét ist sehr hilfreich, wenn man komplexe Ausdriicke vereinfachen will. Wieso gilt
sie? Ist a = 0, so ist auch ab = 0. Ist @ = 1, so andert der Wert ab in der Summe a + ab nichts
mehr.
Auflerdem gilt

aa=a und a+a=a

Das heifit die Verkniipfung von a mit sich selbst ergibt wieder a. Hohere Potenzen von a treten
deshalb in logischen Ausdriicken nicht auf.

De Morgansche Gesetze

ab=a+b und a+b=ab (12.11)

Die De Morganschen Gesetze driicken die Tatsache aus, dass man die Wertetabelle der UND-
Verkniipfung durch mehrfache Anwendung der Negation in die Wertetabelle der ODER-
Verkniipfung umformen kann und umgekehrt (siche Tabelle 12.7).

[ab [ab[ab[a[b[ath]
0 0] O 1111 1
0 110 1 1170 1
1 0] 0 1101 1
1 111 01010 0

Tab. 12.7 Wahrheitstabelle zu den de Morganschen Gesetzen.

Die linke und die rechte Seite der Gleichung 12.11 sind nicht unabhéngig voneinander.

ab=a+h < ab=at+b < ab=a-tb

Durch Ersetzen von a durch a und von b durch b folgt

a+b=ab
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Entsprechend den Wertetabellen fiir die Konjunktion und die Disjunktion kénnen 14 weitere
Wertetabellen gebildet werden. (Es gibt 16 verschiedene vierstellige binédre Zahlen von 0000
bis 1111, die als Ergebnisvariable x dargestellt werden konnen.)

Drei weitere wichtige Verkniipfungen sind NAND, NOR und XOR.

NAND und NOR entsprechen der Negierung der Konjunktion ab und der Disjunktion a + b.
XOR steht fiir Exclusive OR. Dies ist eine Abart der Disjunktion, bei der der Ausgang nur
dann wahr ist, wenn genau eine Eingangsvariable wahr ist. Die Wertetabellen fiir NAND und
NOR sind in 12.8 und 12.9 dargestellt.

la[b]] x | la[b]| x |
0]0 1 0[0] 1
01 1 0[1] o
110 1 110 o
11 0 101 o
NAND (0 — 1) NOR (1 — 0)

Tab. 12.8 Wabhrheitstabelle der Verkniipfungen NAND und NOR.

la|b[x]| la[b] x
0101 0 0|0 1
01111 011 0
11011 110 0
11110 111 1

XOR Exclusive-NOR

Tab. 12.9 Wahrheitstabelle der Verkniipfungen XOR und Exclusive-NOR.

Die Verkniipfung XOR wird auch Antivalenz genannt. Fallunterscheidungen:

{O, wenn a = b
xr =

1, wenn a#b
Das Symbol fiir die Verkniipfung XOR ist .
Entsprechend definiert man die Verkniipfung Aquivalenz oder Exclusive-NOR:

1, wenna=>b
xr =
0, wenna#b

XOR und Exclusive-NOR sind in Tabelle 12.9 dargestellt.

Es ist sehr leicht logische Funktionen fiir bekannte Werte der Eingangsvariablen schnell aus-
zuwerten.
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Beispiel
a(b+c)+bcatb?’b+c)=0-(1)+1+1-(1)=1 fir a=b=c=1

12.3 Normalformen
Wie kommt man von einer Wertetabelle zu der entsprechenden algebraischen Funktion?

Es gibt zwei Standarddarstellungen algebraischer Funktionen, die disjunktive Normalform
und die konjunktive Normalform.

Will man die disjunktive Normalform (DNF), auch Summe von Produkten genannt, aus
einer Wertetabelle (z.B. 12.10) aufstellen, geht man folgendermafien vor:

Eingangsvariablen Ausgangsvariable
a1 ‘ a9 ‘ s ‘ an ‘ X
arl | a2 | -0 | ain X1
ag] | agz | -+ | an X2
Aml | dm2 | “° | Amn Xm

Tab. 12.10 Allgemeingiiltige Wahrheitstabelle mit einer Ausgangsvaraiblen x und n Eingangsvaria-
blen a; - a,, zur Erlduterung der DNF.

1. Beriicksichtige nur die Zeilen ¢ der Wahrheitstabelle mit Ergebnis x; = 1.

2. Aus jeder beriicksichtigten Zeile wird genau ein Produktterm gebildet. Jeder Produkt-
term besteht aus n Variablen und zwar taucht entweder die Variable a; oder a; (fiir
alle Werte von j) auf. Ein moéglicher Produktterm hat also die Form a; @y ... a,. Ist in
der Wahrheitstabelle der Eintrag a;; = ,, 1%, so taucht im Produktterm der Zeile i die
Variable a; auf. Ist a;; = ,,0%, die negierte Eingangsvariable a;.

3. Bilde die Summe der Produktterme aus allen Zeilen unter Beriicksichtigung von 1) und
2).

Beispiel UND

<]

= = O O
_ O = O
— o O O
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1. Hier gibt es nur eine Zeile mit Ergebnis ,,1%

2. a =b = 1% damit ergibt sich die DNF zu x = ab.
Beispiel ODER

ENYES

0
1
1
1

= = O O

= O = O

1. Hier miissen wir die drei letzten Zeilen beriicksichtigen.

2. Es treten sowohl Eingangsvariablen mit Wert ,,0“ wie mit Wert ,,1* auf.

Die DNF ergibt sich zu
x=ab+ab+ab . (12.12)

Dieser Ausdruck ist noch etwas unhandlich, aber er lisst sich vereinfachen zu
ab+ab+ab=ab+a (B + b) —ab+al=ab+a (a+b)=(@+a)b+ta®=bta . (12.13)

Hier wurde das Absorptionsgesetz angewendet.

Die Produkte nennt man auch Minterme.

Man kann auch die konjunktive Normalform (KNF), das Produkt der Summen, bilden.
Diese Summenterme nennt man auch Maxterme. Dazu betrachtet man nur die Zeilen ¢ der
Wertetabelle mit Ergebnis ,,0“ Jeder Summenterm besteht aus n Variablen, z.B. a; 4+ as ... +
a,. Falls a;; = 0 taucht die Eingangsvariable a; in dem Summeterm zur Zeile i auf, falls
a;; = 1, die negierte Eingangsvariable a;.

Soll man die Wahrheitstabelle mit Hilfe der DNF oder der KNF in algebraischer
Form bringen?

Die Normalform mit den wenigsten Termen ist die geeigneteste!

Beispiel ODER

[a|b] x]

0
1
1
1

— =0 O
— O = O

Hier ergibt sich mit der KNF nur ein Term, ndmlich x = a + b! Hier sollte also diese Methode
gewahlt werden.
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Beispiel UND

<]

_ =0 O
— O = O
_— o O O

Mit Hilfe der KNF, die hier allerdings eine umsténdliche Wahl ist, ergibt sich
x=(a+b) (a+b) @+b)=(a®+ab+ba+bb) (@+b)=(a+a|[b+b]+0) @+b)=

(a+a) (@+b)=a(a+b)=aa+ab=ab
Natiirlich gibt es auch komplexere Wahrheitstabellen wie

|

—_—_ 0 O = = O Oo|llT

_ O = OO QOIlG

— == O = O O O«

el e == e ]
— OO, O~ R~ O|M

Mit der DNF ergibt sich
X = (ﬁEc) + (abt) + (aBé) +abc und

y = abc + abc + abt + abc

Aufgabe: Welcher algebraische Ausdruck entspricht dem XOR-Gatter? Welcher dem Exclusive-
NOR?

12.4 Logikbausteine

Die eingefiihrten Verkniipfungen kann man mit kommerziellen Standardbausteinen, sogenann-
ten Gattern, realisieren. Kin Gatter entspricht einer Verkniipfung. Diese Bausteine sind dann
natiirlich eher sperrig. Deshalb sind integrierte komplexe und eventuell auch programmier-
bare Logikbausteine heute viel hdufiger als einzelne Gatter. Leider gibt es unterschiedliche
Schaltsmbole fiir ein und dieselbe Gatterfunktion. Da keine der iiblichen Varianten besonders
suggestiv sind, empfehle ich keine.

In Abbildung 12.1 sind die ANSI-Versionen dargestellt. Die US- und die IEC-Versionen finden
Sie im Appendix.
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(d) (e) (f)

Abb. 12.1 (a) UND-Gatter. (b) ODER-Gatter. (c) NOT-Gatter. (d) NAND-Gatter. () NOR-
Gatter. (f) XOR-Gatter.

Ein Beispiel fiir eine Schaltung aus mehreren Gattern ist in Abbildung 12.2 dargestellt.

C

Abb. 12.2 Einfache Schaltung aus einem NOR-, AND- und OR-Gatter [14].

Es ergibt sich:

D = A+B _ i ——
=5 _ AC} Q=D+E=A+B+AC (12.14)

Die Wahrheitstabelle 12.11 bildet man iterativ. Erst D, E und dann die Ausgangsvariable Q.

——m oo~ ~Oo oW

— o= o ool
~Ror~rooocoolld

r—l»—t»—\)—kOOOO,’}
cococococorr||d
— oo oo+~ IO

Tab. 12.11 Wahrheitstabelle zu Abb. 12.2.
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NAND und NOR als Universalbausteine

Sind diese vorgestellten Gatter bzw. Verkniipfungen alle gleichwertig? Nein! Aus mehreren
NAND- bzw. NOR-Gattern kann man alle anderen logischen Gatter aufbauen. Dies gilt fiir
die anderen Gattertypen nicht.

Frage: Warum nicht?

Es kann praktische Vorteile haben, nur einen Gattertyp zu verwenden, z.B. weil es gerade
besonders schnelle oder giinstige kommerzielle Realisierungen gibt.

Beispiel NOT

(a) (b)

Abb. 12.3 (a) NOT-Gatter. (b) Aquivalente Schaltung mit einem NAND-Gatter.

Es gilt
XXX =X
~~
X

Beispiel UND

X — Xy X — Xy Xy
Y — Y —

(a) (b)

Abb. 12.4 (a) UND-Gatter. (b) Aquivalente Schaltung mit NAND-Gattern.

XY 2 XYXY =XY =XY

Beispiel ODER

| o

Bt
SD S P
(b)

Abb. 12.5 (a) ODER-Gatter. (b) Aquivalente Schaltung mit NAND-Gattern.
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|De Morgan’sche Regel

|
b 3l 4
+ 4o
< |

12.5 Elementare Schaltkreise fiir Logikfunktionen

Es gibt zahlreiche Logikfamilien, das heifit integrierte Schaltkreise, die die obigen Logikfunk-
tionen realisieren. Die Gatter einer Familie kann man, wie im obigen Beispiel, sehr flexibel,
baukastenartig miteinander kombinieren und fast beliebige Schaltungen herstellen. Die Lo-
gikfamilien unterscheiden sich zuerst in den verwendeten Bausteinen, z.B. NAND oder NOR,
und auch in den Spannungspegeln, die die Zustdnde ,,1“ und ,,0“ reprasentieren.

Daraus ergeben sich dann die relevanteren Unterschiede in der Verlustleistung, der Schaltge-
schwindigkeit, bzw. der Verzogerung zwischen Eingangs- und Ausgangssignal, dem Preis, et
cetera.

Ein Beispiel fiir die Zuordnung von logischen Zustdnden und Spannungspegeln in der soge-
nannten Transistor-Transistor-Logik (TTL) ist in Abb. 12.6 dargestellt. Die Zuordnung ist
fiir Gattereingdnge und -ausginge leicht unterschiedlich. Eingangsspannungen zwischen 2 V
und 5 V werden als logische ,, 1 gewertet. Eingangsspannungen zwischen 0V und 0,8V als
logische ,,0“. Dazwischen liegt ein nicht zuldssiger Spannungsbereich, der zu einem undefinier-
ten Logikzustand fithren wiirde.

Anmerkung Die erlaubten Ausgangsspannungen sind restriktiver definiert als die Eingangs-
spannung. Warum?

5V 5V
7 177 7 177

- - 2,4V

undefiniert undefiniert
0,8V - - — _ _

n ()Y n (Y
oV oV

Abb. 12.6 Sperzifikation der Spannungspegel fiir TTL.

0,4V

Die drei wichtigsten Logikfamilien sind
e CMOS
e TTL
e ECL
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Die Schaltkreise in komplementdrer MOSFET-Technologie (CMOS) sind am leichtesten zu
verstehen. TTL und ECL sind Familien, die auf Bipolartransistoren basieren. Es gibt von
jeder Familie zahlreiche Varianten, die z.B. auf hohe Schaltgeschwindigkeiten oder geringen
Stromverbrauch optimiert sind.

Im Folgenden sind exemplarisch einige Schaltkreise dieser Familien erklért.

CMOS-Logikgatter

Die logische ,,1* entspricht in der CMOS-Logik einer Spannung nahe der Versorgungsspannung
Upp, wahrend die logische ,0“ der Masse entspricht. Man versteht die folgenden CMOS-
Schaltungen sehr leicht, wenn man den FET als einfachen spannungsgesteuerten Schalter
auffasst. In den folgenden Schaltungen liegt die Source der NMOS-Transistoren immer auf
Masse und die Source der PMOS-Transistoren auf Upp. Dadurch ist die Steuerspannung Ugg
festgelegt.

Fir Ug = ,,1“ ist der NMOS-Schalter geschlossen (Ugs = 1 V), fir Ug = ,0¢ (Ugs = 0 V)
geschlossen (siehe Tabelle 12.12). Fir Ug = ,1¢ ist der PMOS-Schalter offen (Ugs = 0 V),
fir Ug = ,0 (Ugs = -1 V) geschlossen.

Ups | Ug | Ugs Ips Region
NMOS | 1V | ,1“| 1V | maximal A
1V | ,0¢] 0V | minimal B
OV | ,04] 0V | minimal C
OV | ,1“| 1V | minimal C
PMOS | -1V | ,0¢ | -1 V | maximal A’
-1V | 1| 0V | minimal B’
OV | ,1“| 0V | minimal C
0OV | ,0“] -1V | minimal C

Tab. 12.12 Das Schaltverhalten von NMOS- und PMOS-Transistoren fiir einen generischen FET
mit Versorgungsspannung Upp =1 V.
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Inverter

Upp

o [TPMOS

Eo—e —o A

| HNMOS

Abb. 12.7 Inverter in CMOS-Logik.

Falls am Eingang E der High-Pegel anliegt, also E = /1%, dann ist der NMOS-Transistor
leitend mit Masse verbunden und der PMOS-Transistor sperrt. Der Ausgang A liegt also auf
Masse. Allerdings fliesst kein Strom, da fiir den NMOS gilt Upg = 0. Falls dagegen am Ein-
gang E der Low-Pegel anliegt, also E = 0%, dann leitet der PMOS-Transistor und der NMOS
sperrt. Damit liegt A auf der Versorgungsspannung. Auch hier fliesst kein Strom.

Anmerkung: Wir gehen immer davon aus, dass kein Strom in den Ausgang A fliefit, der typi-
scherweise mit einem weiteren hochohmigen Gattereingang verbunden ist. Dies gilt fiir Gatter
aus FETs.

In Tabelle 12.13 sind auch die hypothetischen Zustinde E = A = [0“ und E = A = 1¢
dargestellt. Diese Zusténde sind nicht zuléssig, da nicht gleichzeitig ein Transistor einen Ma-
ximalstrom leiten und der andere sperren kann (es fliesst kein Strom in den Ausgang A).

E/A FET | Ups | Ugs | Ips | Kommentar
B-0A=0| pyios | v |4V | max | A&
B=0A=1| piog | ov |9V | min | C
BoLA0 | pios | 0y | oV | min | B
MBI

Tab. 12.13 Das Schaltverhalten der NMOS- und PMOS-Transistoren des Inverters fiir hypothetische
Werte des Ausgangs A.

Den Inverter kann man auch mit nur einem Transistor, einem NMOS oder einem PMOS,
und einem Widerstand realisieren (Abb. 12.8). Dann flieit allerdings immer fiir einen der
Zusténde Strom durch den Transistor.
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Upp Upp

Eo—| A

(a) (b)

Abb. 12.8 (a) Inverter in NMOS-Logik, (b) Inverter in PMOS-Logik.

NAND-Gatter

Die NAND-Gatterschaltung (Abb. 12.9) besteht aus vier Transistoren, zwei NMOS und zwei
PMOS. Die PMOS-Transistoren sind parallel geschaltet, die NMOS-Transistoren in Serie.
Wie beim CMOS-Inverter ist jeder Eingang mit einem NMOS- und einem PMOS-Transistor
verbunden. Auch hier ist der Drain der PMOS-Transistoren mit dem Drain der NMOS-
Transistoren verbunden, so dass nur ein minimaler Ruhestrom flie§t. Nur wenn beide Eingénge
,1¢ sind, ist der Ausgang iiber die Kette der NMOS-Transistoren mit der Masse verbunden.
Ist auch nur ein Eingang ,,0“, so leitet der mit ihm verbundene PMOS und der Ausgang A
liegt auf Upp.

Upp

I
e

o A
2 .
e | | Ei [Ey | A
0 0 1
0 1 1
E | 1 0 1
20 | 1 1 0
Tab. 12.14 Wahrheitstabelle eines NAND oder
Abb. 12.9 NAND in CMOS-Logik. 0—1-Gatters (Abb. 12.9).
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NOR-Gatter

Das Konzept des NOR-Gatter (Abb. 12.10) entspricht dem des NAND-Gatters, nur sind jetzt
die PMOS in Serie und die NMOS parallel geschaltet. Daraus folgt: Wenn nur an einem
Eingang der High-Pegel anliegt, sperrt ein PMOS-Transistor und es besteht keine leitende
Verbindung zu Upp. Der Ausgang A liegt auf Masse, da die NMOS parallel geschaltet sind
und mindestens ein NMOS leitet. Sind aber beide Eingénge ,,0¢, so sperren beide NMOS und
leiten beide PMOS. Der Ausgang A liegt auf ,,1%

Upp

—

—ir

Eio * o A
| Ei[E> [ A
4{ l: 0 0 1
0 1 0
£ 1 0 0
1 1 0
E2 o
Tab. 12.15 Wahrheitstabelle eines NOR oder
Abb. 12.10 NOR in CMOS-Logik. 1—0-Gatters (Abb. 12.10).
Tristate

Es gibt neben den Zusténden ,,1“ und ,,0“ einen dritten Zustand, den sogenannte tristate.
Hier ist der Ausgang des Bausteins hochohmig. Das heifit, er belastet die Ausgangsleitung
bzw. weitere an ihr angeschlossene Ein- oder Ausgénge nicht und zieht die Leitung nicht auf
ein definiertes Potential. Dies ist z. B. dann wichtig, wenn mehrere Gatterausgénge parallel-
geschaltet sind oder mehrere digitale Datensender auf einer Busleitung liegen (Abb. 12.11).
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St Sa S3

E

Abb. 12.11 Tllustration eines Bussystems mit einem Empfanger E und drei Sendern S;, So und S3
auf einer gemeinsamen Datenleitung.

Transmissionsgatter

Das Transmissionsgatter (Abb. 12.12) schaltet, abhéngig vom Steuersignal C, den Eingangs-
zustand zum Ausgang durch oder nicht. Im letzteren Fall ist der Ausgang hochohmig. Ein
CMOS Transmissionsgatter besteht nur aus zwei Transistoren, einem NMOS- und einem
PMOS-Transistor und einem zusétzlichen Inverter mit zwei weiteren Transistoren.

Die Schaltung ist raffinierter als sie auf den ersten Blick aussieht. Man versteht sie am besten,
wenn man alle moglichen Eingangszustidnde einzeln durchgeht. Fiir C = ;)1 am Gate des
NMOS, liegt C = ,,0“ am Gate des PMOS. In diesem Fall leiten entweder NMOS oder PMOS
(oder beide) je nach dem Wert der Eingangsspannung. Der Eingangszustand wird also auf
den Ausgang iibertragen. Fur C = ,0%, sperren beide Transistoren und der Ausgang wird
hochohmig (Tab. 12.16). Die Schaltung funktioniert bi-direktional, man kann Eingang und
Ausgang vertauschen. Es gibt keine einfache dquivalente Schaltung mit Bipolartransistoren.

4
Py
[ 1

|
)

00| Z
L] 110 Z
—l_ 111 1
C 011 0
Abb. 12.12 CMOS-Transmissionsgatter: Tab. 12.16 Wahrheitstabelle zu Abb. 12.12.
Der Inverter des Steuereingangs C 7Z steht fiir hochohmige Ausgén-
ist nicht dargestellt. ge.

Leistungsverbrauch von CMOS-Logik

Da MOSFETs einen sehr hohen Eingangswiderstand haben, kann man viele Gatter parallel-
schalten, ohne den Ausgang nennenswert zu belasten. Abbildung 12.13 entspricht aus Sicht
des linken Gatters einer kapazitiven Last C' am Ausgang.
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By
EDasibs
— -

Abb. 12.13 Eingangsgatter mit drei parallelgeschalteten Gattern am Ausgang [15].

ﬁ R
o LT
—

i

Abb. 12.14 Ersatz der parallelgeschalteten Gatter in 12.13 durch eine Kapazitit C.

Durch den Leistungswiderstand R und die kapazitive Last C' kommt es zu einer Signalverzo-
gerung und zu einer Verlustleitung durch das Umladen von C'. Die Werte von R und C haben
erheblichen Einfluss auf das Schaltverhalten. Zum einen begrenzt 7 = R C' die Schaltgeschwin-
digkeit des Gatters; sind die Werte RC' fiir unterschiedliche Pfade, die zu einem gemeinsamen
Gatter fiithren, verschieden, so kann dies zu Logikfehlern fithren. Zum anderen bestimmt die
kapazitive Last die Verlustleistung.

Wie grof} ist die Verlustleistung? Wif betrachten zuerst den Fall einer einmaligen Entladung
des Kondensators mit U(t) = Upe™ E¢. Dies entspricht einem Energieverbrauch E

o > U*? U [ U¢ RC 00
E:/ U It)dt=| —dt=-0 [ e modt=—-0"" [e—éé}o
0 0

1
=-CU§
R R Jo R 2 2 70

Der Energie zum Aufladen des Kondensators betrigt auch % C UZ. Ein Lade-Entlade-Zyklus
erfordert eine Energie von C UZ. Bei mehrfachen Zyklen nimmt die Verlustleistung P deshalb
mit der Rate f der Schaltvorginge zu. Es gilt

P=fCU; . (12.15)

Die Verlustleistung nimmt also linear mit der Frequenz f, linear mit der Lastkapazitdt C' und
quadratisch mit der Versorgungsspannung Uy zu.

Will man eine kleine Verlustleistung erzielen, muss man entweder

1. die Taktfrequenz f klein halten.
Dies geht aber oft nicht, da man meistens auch schnell sein will.

2. die Versorgungsspannung Uy klein halten.
Dies erfordert die Nutzung moderner Transistortechnologien.
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3. oder die Lastkapazitdt C klein halten.
Dies schrankt die Anzahl der parallel geschalteten Gatter ein. Mit der Wahl der Tech-
nologie wird auch C' bestimmt (Kap. 9).

Frage: Warum ist die Verlustleistung unabhéngig von R?

TTL-Logikgatter*®

Die Familie TTL ist fast obsolet wird aber im Praktikum und in kleineren Laboraufbauten
noch verwendet. TTL-Logik ist wie CMOS-Logik positiv, d.h., der Zustand ,,1* entspricht
einer positiven Spannung nahe der Versorgungsspannung. Der Zustand ,,0“ entspricht einer
kleinen Spannung nahe Masse (Abb. 12.6).

TTL-Logik ist mit ~ 1 bis 2ns Laufzeitverzogerung® eher schnell. Der Stromverbrauch ist
nicht klein. Typisch sind ~ 2 bis 10 mW pro Gatter. Dafiir ist aber der Stromverbrauch rela-
tiv konstant und unabhingig vom Eingangs- oder Ausgangszustand. TTL-Bausteine kénnen
substantiellen Strom liefern” oder schlucken®: 8 mA in ,,0“ (z. B. zum Betrieb einer Leuchtdi-
ode), 400 pA in 1%

Beispiel: TTL Buffer
Wozu ist ein Buffer (Abb. 12.15) gut?

Der Buffer erneuert die Spannungspegel, so dass diese gut in die Spezifikation von TTL passen.

Upp

Abb. 12.15 Aufbau eines TTL-Buffers.

Im Vergleich mit CMOS-Logik sind hier folgende Eigenarten bemerkenswert:

1. Es werden nur npn- und keine pnp-Transistoren verwendet.

SEngl. propagation delay
"Engl. source
8Engl. sink
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2. Der Ausgang A ist ein sogenannter Open-Collector-Ausgang. Hier muss weitere Logik
angehédngt werden bzw. A noch {iber einen Widerstand an Versorgungsspannung ange-
schlossen werden, damit das Gatter funktioniert.

3. Liegt der Eingang E auf Masse, so flieit Strom in die Eingangsschaltung hinein.

Anmerkung: Der Eingang E entspricht dem Ausgang A eines vorangehenden Gatters.

4. Der Transistor 77 wird entweder in Vorwérts- oder Riickwértsrichtung betrieben. Er
ersetzt hier zwei antiseriell geschaltete Dioden.

D ist eine Schutzdiode gegen negative Eingangsspannung und entsprechende Strome.
Diese Schaltung ist deutlich komplizierter als der entsprechende Buffer in CMOS-Logik.
Wir unterscheiden die zwei Félle E = [0 und E = ,,1*:

E = ,0“

Hier liegt E auf Masse und Strom flieft von der Versorgungsspannung Upp durch R; in E
und nicht in die Basis von T5. Also sperrt T5 und damit sperrt auch T5. Strom flieit iiber Ry
in die Basis von T4 und nicht durch T3. Damit stellt A eine Stromsenke dar und A = ,,0%

Im Prinzip kénnte gleichzeitig die Basis-Kollektor-Diode von 77 leiten, aber da dann Upg von
Ty > 0,7 V sein miisste (Die Basis von T} liegt auf 0,7V.), geht das nicht.

E = ,1%

Die Basis-Emitter-Diode sperrt. Strom fliet durch R; in die Basis von T5. T7 wird also in
Riickwartsrichtung betrieben und die Basis-Kollektor-Diode von T} ist durchléssig. Also leitet
T und entsprechend T3. Der Spannungsabfall an Ry ist grof. Damit wird Ugg von T} so klein,
dass Ty sperrt. Damit schwimmt das Potential von A, und A geht bei Anschluss an Upp iiber
einen Widerstand auf ,1%

In beiden Fallen fliet durch die Diode D kein Strom. Der Transistor Ty fungiert als Inverter.
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Beispiel: TTL NAND

o
0>

E T
10—% T, 2

EQO—

T3

A R3

Abb. 12.16 Aufbau eines NAND-Gatters (0—1-Gatter) in TTL.

Das NAND-Gatter in TTL-Logik (Abb. 12.16) zeigt eine weitere Besonderheit, einen Tran-
sistor 17 mit mehreren Emittern. T leitet nur dann Strom, wenn mindestens ein Emitter auf
Masse liegt bzw. wenn Ugg ~ 0,7V ist.

Falls E; oder Es gleich ,,0¢ ist, fliefit Strom von Upp durch R; in E; bzw. Es und nicht in
die Basis von T5. Damit sperren 75 und T3. Der Ausgang A schwimmt und ist nicht leitend
mit Masse verbunden. (Es kann hier kein Strom aus der néchsten Stufe abfliefen.)

Falls umgekehrt E; oder Eq gleich ,,1¢ ist, flieBt Strom von Upp iiber R; in die Basis von T5.
Damit leiten 75 und T3. Der Ausgang A liegt auf Masse. Hier kann Strom aus der néichsten
Stufe abflieBen.

Open-Collector

Abb. 12.17 Drei Transistoren in einer Open-Collector-Anordnung.

In Abbildung 12.17 sind drei Transistoren in einer Open-Collector-Anordnung dargestellt.
Nur wenn der gemeinsame Kollektorausgang (iiber einen Widerstand) an eine Spannungs-
quelle angeschlossen ist, ist die Schaltung funktionstiichtig.
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ECL*

Die schnellste Logikfamilie ist die Emittergekoppelte Logik (ECL). Mit ihr kénnen Schalt-
geschwindigkeiten unter einer Nanosekunde verwirklicht werden. Dies erreicht man dadurch,
dass die Transistoren nicht in Séttigung gehen. Der zuldssige Arbeitsbereich ist dementspre-
chend relativ klein. Es gilt fir leitende Transistoren Ucgp > 0,6 V bzw. Uo > Up. Auch der
Potentialunterschied zwischen dem High-Pegel, also ,,1“, und dem Low-Pegel, also ,,0%, ist
mit &~ 0,9V gering. Der Stromverbrauch ist zwar hoch, aber dafiir, wie auch bei TTL, relativ
unabhéngig von der Schaltungsfrequenz.

ECL wird mit einer negativen Versorgungsspannung von — 5,2V betrieben. Der High-Pegel
betrdgt — 0,9V, der Low-Pegel entspricht —1,8V.

Ein NOR-Gatter in ECL ist in Abbildung 12.18 dargestellt. Die Schaltung hat zwei Ausginge
Aj und As. Der Ausgang A; ist der NOR-Ausgang, der Ausgang A, ist der ODER-Ausgang.

Rc R¢
<
o
R1
E
Elo—(Tl ? Ty Tg —-13V ID—OAl u—oA2
RE RQ R4 R5
—-5.3V

Abb. 12.18 ODER-NOR-Gatter in ECL.
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E E; A, A,
NOR (1—0) | ODER (1—1)

0 0 1 0

0 1 0 1

1 0 0 1

1 1 0 1

Tab. 12.17 Wahrheitstabelle zu Abb. 12.18.

Die Transistoren 17 bzw. T5 und T3 sind an ihren Emittern miteinander verbunden, daher
die Bezeichnung Emittergekoppelte Logik.

Der Differenzverstéarker, bestehend aus 17 bzw. T5 und T3, ist so dimensioniert, dass der Strom
im Wesentlichen nur durch einen Ast - also 171 bzw. T oder T3 - fliefit. Der andere Ast sperrt.
Mogliche Werte von Reo, Rp und Ry = Rs sind 220 €2, 780 und 510 (2.

T, und T35 sind Emitterfolger, die durch die Ausginge des Differenzverstiarkers T bzw. T5
und T3 gesteuert werden. Die Basisspannung von T3 ist iiber den Spannungsteiler Ry, Ro fest
eingestellt.

Die Eingénge E; und Es entscheiden, wohin der Strom [; fliet und zwar durch R; und Rs.

Falls E; = Eg = ,,0%, sperren 17 und 715, T3 schaltet durch. Entsprechend fallt an R¢ im
T — To—Ast keine Spannung ab, an R im T3—Ast dagegen schon. Damit leitet T, und T5
sperrt. Der Ausgang A liegt entsprechend auf ,1* und As auf ,,0%

Falls dagegen E; = Eo = 1%, leiten 77 und T5. T3 sperrt. Die Basisspannung Up an T} sinkt
und A= ,,0“ Entsprechend gilt Ao= 1%

Die Fille E; = ,,04, Es = )1 und E; = 1%, Eo = ,,0“ entsprechen der Bedingung E; = Es
= ,1% da T} und T5 parallel geschaltet sind.

Die wesentlichen Eigenschaften von CMOS, TTL und ECL sind in Tabelle 12.18 zusammen-
gestellt.

CMOS TTL ECL
1€ Upp 5V -0,9V
50 ov ov -1,8V
Geschwindigkeit gering: hoch: sehr hoch:

3 -30ns 1-10mns 0,5-2mns
Leistung hoch: hoch: sehr hoch 8:

0,5mW /MHz 1-10mW 35 - 70 mW
Technologie CMOS bipolar bipolar
Versorgungsspannung 5V, 3,3V, ... 5V -5,2V

Tab. 12.18 Eigenschaften von CMOS-, TTL- und ECL-Logik.

8Unabhéngig von der Schaltfrequenz!
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CMOS-Gatter in Technologien mit Strukturgréfien < 130 nm sind deutlich schneller als oben
angegeben und brauchen aufgrund ihrer geringeren Versorgungsspannungen deutlich weniger

Leistung.

Abb. 12.19 Elektronikmodule und Logikbausteine zur Suche nach schweren Elementen an der GSI.
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13 Kombinatorische Logik

Aus den grundlegenden Logikgattern, die wir im vorigen Kapitel kennengelernt haben, lassen
sich allgemeine und komplexere Logikbausteine zusammenstellen. Dies sind z. B. Addierer
und Multiplizierer, Dekodierer und Komparatoren. Allen diesen Bausteinen ist gemeinsam,
dass der Ausgangszustand (,,das Ergebnis“) nur von den momentanen Eingangszustinden
abhéngt, genau wie bei den elementaren UND-, ODER-Gattern, etc. Solche Bausteine werden
auch Schaltnetze genannt.

13.1 Addierer

Zur Addition von Binédrzahlen beliebiger, aber fester Stellenzahl verwendet man Halbaddierer
und Addierer.

Ein Halbaddierer ist ein Logikgatter mit zwei Eingéngen und zwei Ausgéngen entsprechend
der Wahrheitstabelle 13.1.

— O O o6
O = = Ol Wn

Tab. 13.1 Wahrheitstabelle des Halbaddierers.

Der Halbaddierer addiert die einstelligen Bindrzahlen a und b. Die Ausgénge s und ¢ stehen fiir
die Summe s und den Ubertrag c (carry). Dieser Wahrheitstabelle entspricht die Verkniipfung

s=a®b und c=ab

Die Schaltung aus den entsprechenden Logikgattern ist in Abbildung 13.1 dargestellt.
T D—
— ] :
—— c
b

Abb. 13.1 Halbaddierer aus einem XOR- und einem UND-Gatter.

Will man mehrstellige Bindrzahlen addieren, ist der Halbaddierer nicht ausreichend, da der
Ubertrag c, einer vorangehenden Stelle nicht beriicksichtigt werden kann. Es gilt ja nur zwei
Eingénge. Ein Volladdierer hat dagegen drei Eingénge a, b, ¢, und zwei Ausgénge s unc c,
die entsprechend Tabelle 13.2 miteinander verbunden sind.
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—_—_ 0 O~ = o ot

— O O = O = O|llwn

— === O OO O
—o oo old
= -0 OO oo

Tab. 13.2 Wahrheitstabelle des Volladdierers.

Aufgabe: Bilden Sie die Summe der Produkte aus Tabelle 13.2 und weisen Sie nach, dafl sie
der folgenden Schaltung entspricht.

Ein Volladdierer lasst sich aus zwei Halbaddierern und einen ODER-Gatter zusammenbauen
(Abb. 13.2).

Cy S

a—
— ——

Abb. 13.2 Volladdierer aus zwei Halbaddierern und einem ODER-Gatter.

Zur Addition von vielstelligen Bindrzahlen benttigt man fiir das LSB einen Halbaddierer, fiir
alle anderen Stellen einen Volladdierer. Dies ist in Abbildung 13.3 am Beispiel zwischen einer
3-stelligen Bindrzahl illustriert.

IR
I

Abb. 13.3 Schaltung aus zwei Volladdierern und einem Halbaddierer zur Summation zweier 3-
stelliger Binarzahlen ao, a, ag und bg, by, by. Eingangs- und Ausgangsvariablen werden
durch die Pfeilrichtung unterschieden.
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13.2 Multiplexer

Ein Multiplexer ist ein Baustein, der abhéngig von einem Steuersignal eine von mehreren
moglichen Eingangsleitungen mit seinem Ausgang verbindet (Abb. 13.4).

E A
E; o o A E g o A;

—o o—

Abb. 13.4 Multiplexer mit drei Eingéngen Eq, Eo, E3, einer Steuerleitung S und einem Ausgang A
(links). Demultiplexer mit einem Eingang E, einer Steuerleitung S und drei Ausgingen
(rechts).

Anmerkung: Ein Demultiplexer ist der dazu komplementéire Baustein.

Ein Multiplexer (MUX) ist ein wichtiger und héufig verwendeter Baustein. Er kommt z. B.
dann zum Einsatz, wenn die Datenraten der Eingénge nicht sehr grof3 sind oder die Eingénge
nicht gleichzeitig senden, aber wenig Platz fiir mehrere paralle Datenleitungen besteht. Man
kann die Eingangsdaten mittels des MUX nacheinander iiber eine Leitung {ibertragen.

Im einfachsten Fall besteht der MUX nur aus zwei Eingéngen Eg, E; (Abb. 13.5). Selbst fir
diesen Fall ist die Wahrheitstabelle (Tab. 13.3) schon recht lang.

Anmerkung: Dieses Blockdiagramm werden wir noch mehrfach benotigen.

| Eo [Ei [S[A]
0 010 0
By ——— 0 1 0 0
—[>o—} 1 oo
1 1 0 1
:X>7 A o]0 |10
E; } 0| 1 |11
g 1 0 1 0
1 1 1 1
Abb. 13.5 Multiplexer aus zwei UND-Gattern, einem
Inverter und einem ODER-Gatter. Tab. 13.3 Wahrheitstabelle des MUX.

Ich finde es lohnend, sich einmal zu Fufl durch alle Verzweigungen dieser einfachen Schaltung
zu bewegen:

Die Wahrheitstabelle entspricht der offensichtlichen Gleichung
Auch GI. 13.1 ergibt sich iiber die DNF (Summe von Produkten).

Nebenrechnung: Hier erweist sich die Schreibweise der UND-Verkniipfung als Multiplikation
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und die der ODER-Verkniipfung als Addition wieder als sehr praktisch.

SEyE1 +SE)E1 +SEoE1 +SEqgE; = S (E()El +E0E1) +S (E()El +E0E1)
= SEy+SE;

Aufgabe: Berechnen Sie diesen Ausdruck iiber das Produkt der Summen.

Was macht man, falls alle Eingangsdatenleitungen gleichzeitig und kontinuierlich Daten tiber-
tragen, aber nur eine lange Ubertragungsstrecke zur Verfiigung steht?

Damit in keinem Fall Daten verloren gehen, muss man hier anders vorgehen und die Taktfre-
quenz der Ausgangsleitung erhohen. Dann kann man die entsprechend verkiirzten Eingangs-
signale nacheinander auf die Ausgangsleitung legen. Dies ist in Abb. 13.6 fiir zwei Eingangs-
leitungen und eine Ausgangsleitung illustiert.

Takt

Eq

E, A

Abb. 13.6 Schaltung mit zwei Eingdngen, einem Taktgeber und einem Ausgang.

Eine zuféllige Signalfolge fiir die Eingénge F; und E» und das resultierende Ausgangssignal
A ist in Tabelle 13.4 und Abb. 13.4 dargestellt. Die Eingangssignale seien z. B. mit 40 MHz
getaktet. Das erfordert eine Taktung der Ausgangsleitung mit 80 MHz. Bei mehr als zwei
Eingangssignalen erhoéht sich die erforderliche Ausgangsfrequenz entsprechend. Die Schaltung
erfordert einen PLL (phase locked loop) zur Verdopplung der Eingangstaktes und einen DLL
zur Verschiebung der Kingangssignale gegen Ende um einen halben Takt. Sowohl DLL als
auch PLL sind aufwendige und stromverbrauchende Blocke.

Eingangstakt (40MHz) | 1 | 2 | 3 [ 4 | 5 | 6 | 7| 8 |9 |10
E(0)0]1T|0]0]0 |1 1]0]1
E 1|01 ]0]0|1|0]O0]1 1

Ausgangstakt (80MHz) | 12 | 34 | 56 | 78 | 90 | 12 | 34 | 56 | 78 | 90
A|01]00]11|00|00]|01]|10]10]|01]|11

Tab. 13.4 Wahrheitstabelle zur Schaltung 13.6.
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a1 UL

Abb. 13.7 Zeitfunktion zur Schaltung 13.6.

Einen Multiplexer kann man auch als Speicher benutzen (Abb. 13.8). Hierzu legt man die
Eingénge E; auf den gewiinschten Zustand und hélt sie konstant. Durch Variation der Adres-
seneingénge a, b kann man am Ausgang A die entsprechende Speicherinformation abrufen.

a
b—

— A

2
9 1 ”
’70

Abb. 13.8 Multiplexer als Speicher.

13.3 Decoder

Ein Decoder ist ein Logikbaustein mit wenigen Eingingen und vielen Ausgingen, typisch
sind n Eingénge und 2" Ausgénge (Bindrdecoder). Man spricht von einem 3-nach-8-Decoder,
2-nach-4-Decoder etc.

Abhéngig von dem Zustand der Eingangsleitungen wird genau eine der Ausgangsleitungen auf
,1“ gesetzt, die anderen Ausgangsleitungen liegen auf ,0%. Die Eingangsleitungen entsprechen
also der ,,Adresse” der Ausgangsleitungen, die der Decoder dekodiert. Ein Blockdiagramm
eines 2-nach-4-Decoders ist in Abbildung 13.9 dargestellt, die Wahrheitstabelle in Tabelle
13.5. Dieser Decoder besitzt einen zusétzlichen Eingange E (,enable®).

’a b‘AO A1 AQ A3
a = —— A, 0 01 0 0 0

b ——

E—

Abb. 13.9 2-nach-4-Decoder mit einem zuséitzli- Tab. 13.5 Wahrheitstabelle zu Abb. 13.9
chen enable-Eingang E. fuir E = 1%

0o 1/0 1 0 0
——— A3 1 0/l0 0o 1 0
1 110 o o0 1
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Die Wahrheitstabelle 13.5 gilt fiir E = 1% fiir E = ,0“ sind alles Ausgénge gleich ,,0%,
unabhéngig von a und b.

Der Schaltkreis ohne ,enable“ist in Abbildung 13.10 dargestellt.

Abb. 13.10 Schaltung eines 2-nach-4-Decoders mit NICHT- und UND-Gattern.

Decoder sind vielverwendete und wichtige Bausteine. Oft wird die selektierende Ausgangslei-
tung zur Aktivierung eines weiteren mit ihr verbundenen Chips (chip select) verwendet oder
sie ermoglicht den Zugriff auf einen Speicherplatz (z. B. row select eines RAM).

Einem Decoder mit enable kann man als Demultiplexer verwenden, indem man das enable als
(die einzige) Eingangsdatenleitung verwendet. Die Adresseingénge (entsprechend der Leitung
S in Abbildung 13.4) dienen der Auswahl der Ausgangsleitung.

13.4 Encoder

Ein Encoder (sieche Abb. 13.11) ist ein umgedrehter Decoder. Die Wahrheitstabelle eines 4-
nach-2-Encoders ist in Tabelle 13.6 dargestellt. Dabei wird vorausgesetzt, dass genau eine
Eingangsleitung auf ,,1¢ liegt. Dieser Eingangsleitung wird am Ausgang eine entsprechende
Adresse zugeordnet. Eingangszustdnde mit mehr als einer ,,1* auf den Eingangsleitungen sind
nicht zulédssig bzw. fiihren zu nicht definierten Ausgangszustidnden a, b.

Der Prioritidtsencoder ist ein Baustein, der beliebige Werte auf den Eingéingen zulésst.
Hier wird die Adresse derjenigen Eingangsleitung auf ,,1“ ausgegeben, die die héchste Ein-
gangsnummer hat. Liegen also z.B. sowohl Eg wie E5 auf ,,1“, so wiirde die Adresse von Eg
ausgegeben.
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Ec Ei E; Es[a b|
Eo 1 0 0 0 0 O
E, —— = a 0 1 0 0 0 1
Ey —— I 0O 0 1 0|1 0
By ——] 0o 0 0 1|1 1
Abb. 13.11 4-nach-2-Encoder. Tab. 13.6 Wahrheitstabelle eines 4-nach-2-Encoders.

Der Prioritdtsencoder ist ein Baustein, der beliebige Werte auf den Eingéngen zulésst.
Hier wird die Adresse derjenigen Eingangsleitung auf ,,1“ ausgegeben, die die héchste Ein-
gangsnummer hat. Liegen also z.B. sowohl Es wie E5 auf 1%, so wiirde die Adresse von Ej
ausgegeben.

13.5 Komparator

Ein Komparator (Abb. 13.12) vergleicht den Wert zweier Bindrzahlen a, b an seinem Eingang
und setzt die entsprechenden Ausginge ,a > b“, ,a = b“, ,a < b“

Vorsicht: Hier sind a und b Zahlen und nicht logische Zusténde!

a3 ag a1 ag

111

bl

b3 ba by by

Abb. 13.12 4-Bit-Komparator.

Die Wahrheitstabelle ist fir nur einstellige Zahlen (Tab. 13.7) schon umfangreich. Sie ent-
spricht den Gleichungen

,a=b*=ab+ab , ,a>b‘=ab , ,a<b‘=3ab

’ag bg‘a>b a=b a<b

0 0 0 1 0
0 1 0 0 1
1 0 1 0 0
1 1 0 1 0

Tab. 13.7 Wahrheitstabelle eines 1-Bit-Komparators mit drei Ausgéngen.

Die Erweiterung auf mehrstelligen Binéirzahlen ist offensichtlich. So muss man bei der Aquiva-
lenzfeststellung a = b jedes Bit a;, b; iiberpriifen und die UND-Verkniipfung aller Ergebnisse
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a; = b; bilden.

Den digitalen Komparator darf man nicht mit dem analogen Komparator (Abs. 4.3) verwech-
seln. Der analoge Komparator vergleicht eine beliebige Eingangsspannung mit einer extern
eingestellten Schwellenspannung.

13.6 Das Karnaugh-Diagramm*

Umfangreiche Wahrheitstabellen lassen sich mithilfe von Karnaugh-Diagrammen oft schneller
auf Gleichungen zurtickfithren als beim direkten Ausrechnen der Produktsummen oder Sum-
menprodukte.

Wir betrachten als erstes Beispiel die Wahrheitstabelle 13.8

|

>
vy

clQ]
1

— == -0 O OO
_— R OO R R OO
—_ O = O = O =O
_ o OO = O

Tab. 13.8 Vereinfachte Wahrheitstabelle zu Abb. 12.2.

1. Zuerst wird das Karnaugh-Diagramm gemalt. Dazu gibt es verschiedene Méglichkeiten.
Bei mehr als zwei Eingangsvariablen muss man Variablen zusammenfassen. Wichtig ist
es, die Zeilen und Spalten im Gray Code anzuordnen, also in der Reihenfolge 00, 01, 11,
10 statt 00, 01, 10, 11.

| AB\C [0]1]
00
01
11
10 |0]0

Abb. 13.13 Karnaugh-Diagramm der Wahrheitstabelle 13.8

2. Die Werte der Ergebnisvariablen werden in die so gebildete Matrix eingetragen. Hier Q.

3. Jetzt werden alle Rechtecke gefunden und markiert, die vollsténdig mit ,,1” gefiillt sind.
Wichtig ist, die Rechtecke miissen die Grofe 1, 2, 4, 8, ..., 2" haben. Drei ,,1” in einer
Reihe bilden kein giiltiges Rechteck. Rechtecke diirfen tiberlappen. Es diirfen keine ,,17,
die nicht in einem Rechteck liegen, iibrigbleiben. Die gegeniiberliegenden Seiten des
Gitters sind dabei topologisch anliegend. So kénnen im folgenden Beispiel die folgenden
Rechtecke gebildet werden.
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| AB\CD [ 00 | 01 |11 [ 10|

00 of1]17]o0
01 0Ol0]0]O0
11 0lo0]0]o0
10 0ol 1 |10
]AB\CD\oo\m\n\m\
00 17001
01 0ol 1110
11 0l 1]1]0
10 1101011
yAB\CD\oo\m\n\m\
00 1001
01 0Olo0o]0]O
11 0l 1 110
10 1101011

Abb. 13.14 Beispiele fiir giiltige Rechtecke in Karnaugh-Diagrammen

Je grofler die Rechtecke sind, desto einfacher werden die resultierenden Gleichungen.

4. Die den Rechtecken entsprechenden Produkte werden gebildet und summiert. Das blaue
Rechteck in Abb. 13.13 entspricht dem Produkt AB.

Warum? Die ,,1”7 tritt sowohl fiir C = 0 und C = 1 auf. Daher muss beim Term C
ein Produkt verwendet werden. Gleichzeitig ist der Wert von A und B konstant, daher
gibt es einen Term A und B im Produkt. Da aber A = 0 und B = 0, werden A und
B im Produkt invertiert. Das griine Rechteck fiithrt zu dem Term BC'. Beide Variablen
nehmen nur den Wert ,1” an. A tritt mit ,0” und ,,1” auf und kann ignoriert werden.
Das Ergebnis entspricht Gleichung 12.14, da A+ B + BC = AB + BC.

Als ein weiteres Beispiel betrachten wir Tabelle 13.3 Das Karnaugh-Diagramm ist

| EoE\S |0 ]1]
00 0
01 1
1 1)1
10 [1]0

Abb. 13.15 Karnaugh-Diagramm der Wahrheitstabelle 13.3

Die beiden grauen Rechtecke entsprechen den Produkten A = SEy 4+ SE;, in Ubereinstim-
mung mit Gleichung 13.1.

Man kann das Karnaugh-Diagramm auch alternativ auswerten. Dazu modifizert man die Re-
gel 4).
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Es werden nur Rechtecke mit ,,0” betrachtet und Summenprodukte gebildet. Das blaue Recht-
eck entspricht der Summe (S + Ejy), da hier die Variablem mit Wert ,,0” in der Summe auftau-
chen. Variablen mit dem Wert ,1” werden invertiert. Dies erklart den Summenterm fiir das
griine Rechteck (S + E1). Hier wird das Rechteck durch die beiden Felder (EgEy,S) = (00,0)
und (10, 1) auf gegeniiberliegenden Réndern des Karnaugh-Diagramms gebildet. Es ergibt
sich der alternative Ausdruck A = (S + Ey)(S + E1).

Als letztes einfaches Beispiel betrachten wir eine ODER-Verkniipfung. Das Karnaugh-Diagramm
(Abb. 13.16) hat zwei iiberlappende (graue) Rechtecke mit Inhalt ,,11“ Das horizontale Recht-
eck entspricht dem Ausdruck a, das vertikale b, insgesamt also a + b wie es sein sollte.

(P01
0 0 |1
1 1

Abb. 13.16 Karnaugh-Diagramm der ODER-Verkniipfung

Alternativ konnte man die Produktsume (a + b) bilden, indem man das rote Rechteck mit
Inhalt ,,0¢ betrachtet. Hier gibt es nur ein Summenterm, da es nur ein Rechteck gibt.
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14 Sequentielle Logik

Sequentielle Logikbausteine sind Flip-Flops, Zéhler und Schieberegister. Hier bestimmen nicht
nur die Eingangszustidnde den Ausgangszustand, sondern auch vorausgehende Zustédnde. Se-
quentielle Logikbausteine speichern vorangegangene Zustidnde. Man bezeichnet sie auch als
Schaltwerke oder Zustandsmaschinen'. Man unterscheidet zwischen getakteten und ungetak-
teten Schaltwerken.

14.1 RS-Flipflop

Ein Flipflop oder eine bistabile Kippstufe ist ein Logikbaustein mit Riickkopplung. Durch
die Riickkopplung ist der Ausgangszustand nicht ausschliellich durch die Eingangszustdnde
bestimmt, sondern auch durch den Ausgang bzw. die Ausgidnge. Dadurch wird die Analyse der
moglichen Ausgangszustdnde nicht nur komplizierter, es treten auch zwei neue Phédnomene
auf:

e Man kann Ausgangszustidnde speichern, selbst wenn sich der Eingangszustand &ndert.
e Es gibt auch instabile Zusténde.

Zur Nlustration betrachten wir zuerst eine einfache Schaltung mit Invertern (Abbildung 14.1).

ein aus
o—4 p———O
S

ein aus
o—4 p———oO
S

(b)

Abb. 14.1 (a) Kette aus zwei Invertern mit Riickkopplung. (b) Kette aus drei Invertern mit Riick-
kopplung.

Im ersten Beispiel (Abb. 14.1(a)) sind zwei Inverter hintereinander geschaltet. Der Ausgang
des zweiten Inverters ist an den Eingang des ersten Inverters riickgekoppelt. Legen wir den
Eingang des ersten Inverters iiber den Schalter S kurz auf Masse, also ,,0“, so tritt am Aus-
gang von 1 der Zustand ,,1“ und am Ausgang von 2 der Zustand ,,0“ auf. Dies entspricht dem

Yengl. finite state machine (FSM)

304



14 SEQUENTIELLE LOGIK 14.1 RS-FLIPFLOP

urspriinglichen Eingangszustand beim Schlieflen des Schalters. Der Schalter wird nicht mehr
benotigt. Die Schaltung ist stabil und speichert den Eingangswert ,,0¢ Entsprechend wiirde
auch ein Eingangswert ,,1“ stabil gespeichert.

Die Schaltung in Abbildung 14.1(b) verhalt sich anders. Hier ist die Zahl der hintereinander
geschalteten Inverter ungerade. Bei kurzem Schlielen des Schalters S wird der Eingang des
ersten Inverters in den Zustand ,,0“ gebracht. Der Ausgangszustand von 3 ist dagegen ,, 1
Der Ausgangszustand ist nicht identisch mit dem Eingangszustand und ist auch nicht zeitlich
konstant. Er oszilliert zwischen ,,0* und ,,1“ hin und her. Die Periode entspricht der sechsfa-
chen Durchlaufzeit eines Inverters.

Das RS-Flipflop ist ein Logikbaustein aus zwei verschrankten NOR- oder NAND-Gattern
(Abb. 14.2). Im Gegensatz zu den oben vorgestellten Inverterschaltungen gibt es also zwei
Ausgénge und jeder Ausgang ist zu dem Eingang des anderen Gatters riickgekoppelt. Die
Bezeichnungen R und S stehen fiir Reset und Set.

R

Q

) Q
(a)

R o)

g Q

(b)

Abb. 14.2 (a) RS-Flipflop aus zwei NOR-Gattern. (b) RS-Flipflop aus zwei NAND- bzw. ,,0 — 1%-
Gattern.

Wir betrachten im Folgenden hauptséchlich die NAND-Version, die wir noch mehrfach wei-
terverwenden und modifizieren werden. Das RS-Flipflop hat zwei stabile Zustdnde, ndmlich
die Zusténde mit R, S = ,,0¢, ,1“ und R, S = ,,1%, ,,0“ Hier nehmen Q und Q die Werte ,,1%,
,0¢ bzw. ,,0¢, ,1 an. Wir betrachten zuerst den Eingangszustand R, S = 0%, ,1% Fiir R =
,0¢ gilt Q = ,,1“ unabhingig vom Wert des anderen Eingangs des oberen Gatters 1. Damit
liegen am Gatter 2 die Werte S, Q = ,,1¢, ,,1“ an und deshalb wird Q = ,,0“

Ist dieser Zustand stabil oder oszilliert er wie die Kette aus drei riickgekoppelten Invertern?
Dazu betrachten wir noch einmal das Gatter 1: Wir kennen jetzt beide Eingangswerte R, Q
= ,,0%, ,,0 und wieder gilt Q = ,,1*“. Damit ist dieser Zustand stabil.
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Erinnerung: Eine Null an einem der Eingidnge bestimmt eindeutig den Ausgangswert eines
NAND-Gatters zu ,,1“. Daher auch die suggestive Bezeichnung ,,0 — 1“-Gatter.

Entsprechend erhalten wir fiir den Eingangszustand R, S = ,,1%, ,,0“ den stabilen Ausgangs-
zustand Q, Q = ,,0%, ,1% Hier erklirt sich auch die Namensgebung Q und Q. Die beiden
Ausgénge sind in der Tat komplementér zueinander.

Es gibt allerdings noch weitere Zustinde (R, S = ,,0%, ,0“ und R, S = ,,1%, ,1%), deren Ver-
halten vielleicht weniger offensichtlich ist.

R, S = ,1%, ,1%

Wir betrachten zuerst den Zustand R, S = ,,1¢, ,,1% Dabei setzen wir der Einfachheit halber
voraus, dass das Flipflop sich im Ausgangszustand R, S, Q, Q = 1%, ,,0%, ,,0%, ,1“ befindet
und wir jetzt die Leitung S von ,,0“ auf ,,1“ ziehen. Dies dndert den Ausgangszustand nicht!
Gehen wir von dem stabilen Zustand R, S, Q, Q = ,,0%, ,,1%, ,1%, .0 aus und setzen wir R

auf 1%, so andert sich der Zustand auch nicht. Der vorherige Ausgangszustand (Q_;, Q—1)
bleibt erhalten.

Man kann also das Flipflop als Speicher benutzen. Dazu legt man die Eingéinge R und S hoch-
ohmig auf ,,1% Durch einen kurzen Puls mit Zustand ,,0“ iiber eine externe R- oder S-Leitung
kann man das Flipflop in den Zustand Q, Q = ,,1%, ,,0“ oder ,,0¢, ,,1“ bringen. Danach sind
diese Leitungen zum Erhalt des Speicherzustands nicht mehr nétig.

ﬁa S = 250, 5,0%:

Der Zustand R, S = ,,0%, ,,0¢ ist unerwiinscht. Dies hat zwei Griinde. Zwar ist der Ausgangszu-
stand stabil (Q, Q = ,,1%), aber Q und Q sind nicht komplementér zueinander. Aulerdem ist
beim Ubergang von R, S = ,0%, ,0“zu R, S = ,,1¢, ,1“ (dem ,,Ruhezustand“) nicht eindeutig
definiert, welcher Wert Q, Q sich einstellt.

Die entsprechende Wahrheitstabelle ist in Tabelle 14.1 dargestellt.

—~ o ~||lO

R
0
0
1
1

o o~ | X

Q1| Qa

Tab. 14.1 Wahrheitstabelle eines RS-Flipflops.

Eine primitive Implementierung eines RS-Flipflops auf Transistorniveau ist in Abbildung 14.3
dargestellt. Hier sind die Eingénge R, S dhnlich wie oben beschrieben im Ruhezustand {iber
einen Widerstand von 100kS2 auf Masse gelegt. Dieses Potential wird bei Anlegen einer po-
sitiven Spannung an R oder S iiberschrieben® (Dies ist moglich, weil R und S iiber einen
deutlich kleineren Widerstand von 1k eingekoppelt werden.) Diese Schaltung nennt man
auch bistabile Kippstufe oder bistabiler Multivibrator.
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100 k 100 k

l

Abb. 14.3 RS-Flipflop (als bistabile Kippstufe) aufgebaut aus zwei Bipolartransistoren.

Es gibt zwei wesentliche und naheliegende Erweiterungen des elementare RS-Flipflops:

e Das Hinzufiigen eines Takteingangs C (clock).

e Das Hinzufiigen von Logik zum Vermeiden des Zustands R, S = ,,0.

14.2 Getaktetes RS-Flipflop

Das getaktete RS-Flipflop ist in Abbildung 14.4 dargestellt.

R R
) Q
C—e
D
S S

Abb. 14.4 Taktzustandgesteuertes RS-Flipflop.

Im Vergleich zu Abbildung 14.2(b) werden hier zwei zusétzliche NAND-Gatter am Eingang
hinzugefigt.
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Es treten drei (nicht zwei) Eingangszustédnde R, S und C auf. Damit hiangt die Funktionsweise
jetzt auch von dem Zustand des Takteingangs C ab.

Fiir C = ,,0“ sind die Ausgéinge der ersten NAND-Stufe ,,1“ und damit gilt R, S = ,,1% Hier
wird entsprechend Tabelle 14.1 des gespeicherten Zustand Q_;, Q_ erhalten.

Fiir C = ,,1“ sind die Eingéinge R und S wie ihre Bezeichnung suggeriert komplementér zu R
bzw. S. Hier gilt Tabelle 14.2.

C|rR s|R 5[ Q@ Q|
0l x x| 1 1[]Q; Q1
110 o1 1{Q, Qu
110 1|1 O 0 1
111 0|0 1 1 0
111 110 0 1 1

Tab. 14.2 Wahrheitstabelle eines taktzustandgesteuerten RS-Flipflops. ,,x* steht fiir einen beliebigen
Zustand.

14.3 D-Flipflop

Wichtiger als das RS-Flipflop ist das D-Flipflop, bei dem der Zustand R = S = ,0“ bzw.
R =S = ,1“ vermieden wird. Dies erreicht man einfach, indem man den externen Eingang
R abschafft und stattdessen iiber einen zusitzlichen Inverter R = S setzt (Abb. 14.5). Der
Takteingang wird beigehalten. Dieses Flipflop nennt man auch taktzustandgesteuertes D-
Flipflop.

>0

Ol

33 R
pos—b | P :

Abb. 14.5 Taktzustandgesteuertes D-Flipflop.

Die Wahrheitstabelle 14.3 vereinfacht sich gegeniiber Tabelle 14.2.
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C D|R 5[ Q@ Q]

0 x|1 1[]Q, Qi
0]0 1 1 0

1 1|1 O 0 1

Tab. 14.3 Wahrheitstabelle eines taktzustandgesteuerten D-Flipflops. x steht fiir einen beliebigen
Zustand.

Anmerkung: Man kann den Inverter aus Abbildung 14.5 auch vermeiden, indem man das
D-Flipflop wie in Abbildung 14.6 aufgebaut. Hier wird das NAND-Gatter selbst als Inverter
genutzt. Die beiden Alternativen ergeben dieselbe Zustandstabelle.

|
DQ S

&l

Q

D

Abb. 14.6 Alternative Schaltung des taktzustandgesteuerten D-Flipflops.

Das Schaltsymbol des taktzustandgesteuerten? D-Flipflops ist in Abbildung 14.7 dargestellt.

D — —Q

C— —Q

Abb. 14.7 Schaltsymbol des taktzustandgesteuerten D-Flipflops.

14.4 Flankengesteuerte Flipflops

Das oben eingefiihrte D-Flipflop tibertrdgt seinen Eingangszustand bei C = ,1* sofort auf
den Ausgang. Es wird deshalb auch transparentes D-Flipflop genannt. Diese Transparenz ist
fiir viele Anwendungen ein Nachteil. So kénnten kurze Spannungsstorungen (,,glitches“) un-
erwiinschterweise den Zustand des Flipflops dndern.

Bei den flankengesteuerten® Flipflops wird der Zustand stattdessen nur wihrend der positiven
(oder negativen) Taktflanke am Eingang des Flipflops auf den Ausgang iibertragen. Eventuell
folgende Anderungen des Eingangszustands wihrend C= ,1“ werden ignoriert. Der Ausgang
kann sich erst mit der néchsten positiven Taktflanke wieder &ndern.

2engl. level triggered
Sengl. edge triggered

309



14.4 FLANKENGESTEUERTE FLIPFLOPS 14 SEQUENTIELLE LOGIK

Ein flankengesteuertes D-Flipflop kann man leicht aus einem Inverter und zwei taktzustand-
gesteuerten D-Flipflops aufbauen (Abb. 14.8). Es handelt sich hierbei um eine sogenannte
Master-Slave-Konfiguration. Der Datenzustand D muss erst das Masterflipflop (links) durch-
queren, bevor er auf den Ausgang des Slave iibertragen werden kann. Beide Flipflops der
Schaltung werden synchron getaktet, dabei liegt der Master am invertierten Takt C und der
Slave an C.

D—o ——Q

Ql
@!

C

Abb. 14.8 Flankengesteuertes D-Flipflop aus zwei taktzustandgesteuerten D-Flipflops und einem
Inverter.

Wie funktioniert das flankengesteuerte D-Flipflop? Zum Verstdndnis betrachten wir Abbil-
dung 14.9.

U
1v —
Cm
ov

1v |

oV —

1V F

oV

1V F

oV

1V F

Qs

ov . . . . . .
t1 t2 tz3 ta U5 te tr ts tg tio t

Abb. 14.9 Eingangs- und Ausgangszustinde eines flankengesteuerten D-Flipflops als Funktion der
Zeit.

Die Signale Cg, Cp; und D sind vorgegeben mit Cj; = Cg. Cjs ist der Takteingang des
Masterflipflops, Cg der Takteingang des Slave. Wir machen noch die willkiirliche Annahme,
dass zum Zeitpunkt ¢1, der Ausgang Q des Slave auf ,,0¢ liegt.

Wie erklart sich der Verlauf der Signale Qs und Qg?

to: D wechselt von ,,0¢ auf 1% Qs folgt D, da Cps(t2) = ,1“ Qg dndert sich nicht, da
CS(tQ) = 770“'
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t3:

ty:

t5:

te:

tr:

ts:

tg:

Jetzt wechselt Cg von ,0“ auf ,1¢ und damit wird Qg(t3) = Qas(ts) = ,1%

D springt auf ,,0“ Da Cjs(t4) = ,,0%, kann Qs nicht folgen und dndert seinen Zustand
nicht. Qg konnte Qys folgen, da Cg(t4) = ,1“ Da Qas aber ,eingefroren“ ist, dndert
sich auch Qg nicht.

Qs wird wegen Cyy(t5) = ,,1“ wieder freigegeben, sieht D(¢5) = ,,0¢ und folgt D. Gleich-
zeitig (eventuell vielleicht sogar eine Gatterlaufzeit frither), wird aber Cg = ,,0“ Der

Slave sieht den Wechsel von Qs nicht mehr und verharrt in Qg = ,,1

Qs wird ab tg auf ,,0 eingefroren. Qg kann wegen Cg(tg) = ,,1“ jetzt Qs folgen, also
wird Qs(ts) = ,0%

D wechselt wieder auf , 1% Da Qs eingefroren ist, kann sich auch Qg nicht &ndern.
Der Master wird wieder aktiv und Qs(tg) = ,,1“

Der Slave wird wieder aktiv und folgt Qys, also Qg(tg) = ,,1%

Wenn wir nur Cg, D und Qg betrachten ergibt sich ein sehr einfaches Bild: Nur wenn Cg
bzw. C von ,,04 auf ,,1% iibergeht, nimmt Qg den aktuellen Zustand von D an.
Danach bleibt der Zustand Qg bis zur néchsten positiven Flanke von C = Cg erhalten.

Das Schaltsymbol fiir das flankengesteuerte D-Flipflop ist in Abbildung 14.10 dargestellt

—p>CcK  Qf—

Abb. 14.10 Schaltsymbol des flankengesteuerten D-Flipflops.

Man kann das Verhalten der Schaltung auch anschaulich erkldren. Sobald der Takt des Slave
von ,,0¢ auf 1“ wechselt, aktualisiert der Slave seinen Ausgangszustand Qg. Wiirde sich
jetzt der Eingang des Slave dndern konnen, so wiirde diese Anderung auf den Ausgang Qg
weitergegeben. Da bei Cg = ,1¢ auch Cyy = ,,0“ gilt, ist allerdings der Zustand des Master
eingefroren und eine Anderung am Eingang D des Masters hat keinen Effekt. Anderungen
von D treten also verzogert auf und nur beim Ubergang Cg von ,,0“ auf ,,1“ . Erst muss der
Zeitpunkt Cys = ,,1“ erreicht werden und dann Cg = ,,1*

14.5 Toggle-Flipflop

Ein Toggle-Flipflop bildet man aus einem flankengesteuerten D-Flipflop, indem man den Aus-
gang Q auf den Dateneingang D zuriickkoppelt (Abb. 14.11).
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o—BCK  Q o

Abb. 14.11 Ein Toggle-Flipflop gebildet aus einem flankengesteuerten D-Flipflop.

Der Trick der Schaltung ist die Riickkopplung des invertierten Ausgangs Q an den Eingang
D. Wenn Q = 1%, dann schaltet das Flipflop wihrend einer positiven Flanke Q = 1% und
damit Q = ,,0“

Das Toggle-Flipflop entspricht einem Frequenzteiler. Dies ist in Abbildung 14.12 dargestellt.

ov }

1V }

Q

ov , , , ,
t ts ts ta ts te tr ts

t
Abb. 14.12 Zeitlicher Verlauf des Zustéinde C, Q und Q des Toggle-Flipflops aus Abb. 14.11.

Eine Erweiterung dieser Schaltung ist in Abbildung 14.13(a) dargestellt. Der Toggle-Flipflop
wurde um einen zusétzlichen Toggleeingang T erweitert. Das Schaltsymbol ist in Abbildung
14.13(b) dargestellt. Uber den Toggleeingang T wird gesteuert, ob intern der Ausgang Q
(T=0) oder der Ausgang Q (T=1) mit dem Eingang D verbunden ist.

Ist der Ausgang Q auf den Eingang D zuriickgekoppelt, so dndert sich der Zustand des Flip-
flops nicht, D und Q sind konstant.
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T—=M}—{p Q

C > CK

O

(a) (b)

Abb. 14.13 (a) Interne Schaltung eines Toggle-Flipflops mit einem Multiplexer. (b) Schaltsymbol
eines Toggle-Flipflops.

Dieses Flipflop werden wir in Abb. 14.19 zum Aufbau eines synchronen Binérzédhlers benutzen.

14.6 Schieberegister

Ein Schieberegister ist aus einer Kette von nichttransparenten Flipflops aufgebaut (Abb.
14.14), die an einer gemeinsamen Taktleitung ( Clock) hangen. Der Baustein ist komplexer als
er aussieht.

Pl P2 P3 P4

Dgjp 0——p Q}—e—Dp Q}—e—D Q}—&—p Qq Daus

> CK > CK > CK > CK

Clock o

Abb. 14.14 FEin Schieberegister aus vier flankengesteuerten D-Flipflops.

Mit jeder positiven Taktflanke werden der Speicherinhalt des Flipflops ¢ in das folgende Flip-
flop 7 + 1 iibertragen und dort gespeichert. Entsprechend wird der Inhalt des i-ten Flipflops
durch den Wert des vorangehenden Flipflops tiberschrieben.

Oft kann man den Inhalt des Schieberegisters auch parallel durch die Ausgénge Py - P4 aus-
lesen.

Wir betrachten eine Datenfolge ,,1101“ am Eingang des Flipflops 1. Das LSB liegt zuerst am
Eingang an, das MSB zuletzt. Es braucht vier Takte, um diese Bitfolge vollstandig in das
Schieberegister Flipflop 1 - 4 zu {ibertragen. Dies ist in Tabelle 14.4 dargestellt. Hier gehen
wir davon aus, dass der Anfangszustand des Schieberegisters ,,0000¢ ist.
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| Takt | Py, Py P3 Py

0 0 0 0 0
1 1 0 0 0
2 0 1 0 0
3 1 0 1 0
4 1 1 0 1

Tab. 14.4 Wahrheitstabelle eines Schieberegisters aus vier flankengesteuerten D-Flipflops (Abb.
14.14).

Warum wird der Ausgang eines Gatters wiahrend der positiven Flanke nur auf den direkten
Nachfolger und nicht alle folgenden Gatter iibertragen? Dies liegt daran, dass jedes Flipflop
nur mit einer gewiessen Verzogerung den Ausgangzustand dndert. Diese Verzogerung mufl so
grof} sein, dass die positive Flanke schon vorbei ist, bevor der Ausgang das kommende Flipflop
beeinflufit.

Hausaufgabe: Schauen Sie das Datenblatt eines Flipflops an, z.B. des 74AVHCTT74A.

Das Schieberegister ist ein erstaunlich niitzlicher Baustein. So ist es eine einfache Verzo-
gerungsschaltung und Zwischenspeicher. Solange ein Bit das Schieberegister nicht verlassen
hat, kann man seinen Wert iiber die Ausgénge P; auslesen. Man muss nur wissen, an welcher
Position ¢ es sich gerade befindet.

Beispiel: Datenzwischenspeicher

Der Zwischenspeicher des Semiconductor Tracker (SCT)-Detektors des Experiments ATLAS
am Large Hadron Collider (LHC) ist 132 Plitze tief und ist mit 40 MHz getaktet. Das ent-
spricht 25ns - 132 ~ 3,3 us Speicherzeit. In dieser Zeit muss eine Triggerentscheidung (L1
accept) des Gesamtexperiments vorliegen, die ein gespeichertes Ereignis als interessant klas-
sifiziert und die Auslese des Ereignisses veranlasst. Die Zwischenspeicherung ist deshalb sinn-
voll, weil die meisten Ereignisse verworfen werden. Das Datenvolumen ist viel zu gro8 (~ 1/4
Pb/s), um die Daten ohne Vorselektion auslesen und speichern zu kénnen.

Beispiel: Deserialiser

Ein Schieberegister kann auch zur Umwandlung eines seriellen in einen parallelen Datenstroms
benutzt werden. Dazu liest man die Daten nicht seriell am Ausgang D,,s, sondern parallel an
den Ausgéangen Pq, Py, P3 und P4 aus. Fir die Auslese kann man mit einer vierfach kleineren
Taktfrequenz auskommen.

Es gibt auch Schieberegister, die man parallel einlesen kann.

Wichtig ist vielleicht auch, dass man durch Anhalten des Taktes, die im Schieberegister ent-
haltenen Daten dauerhaft speichern kann.

In Abbildung 14.14 ist ein 4-stufiges 1-Bit-Schieberegister dargestellt, aber es gibt auch Schie-
beregister mit mehreren parallel gespeicherten Bits.
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Beispiel: Schnelle Rechenoperationen

Einen Schieberegister kann man auch fiir Rechenoperationen einsetzen. So ist die Multiplikati-
on einer Bindrzahl mit Zweierpotenzen z. B. 01015 - 105 = 10109, entsprechend 519219 = 1019,
schnell durch Anhéngen einer ,0“ und Verschieben der 0101, um eine Position in einem
Schieberegister zu realisieren.

Beispiel: Mustererkennung

Manchmal ist es nétig, aus einen Datenstrom eine festgelegte Abfolge von Bits zu erkennen.
Oft markiert diese Bitfolge z. B. 111011 den Beginn (Header) oder das Ende eines in sich
abgeschlossenen Datensatzes. Auch hier ist ein Schieberegister hilfreich (Abb. 14.15). Der
Ausgang des UND-Gatters ist nur dann ,,1“, wenn das gesuchte Bitmuster auftritt.

o]

> CK > CK > CK > CK

Clock o

Abb. 14.15 Ein Schieberegister mit einem UND-Gatter und einem Invertierer (hier symbolisiert
durch den Kreis am UND-Gatter) zur Erkennung der Bitfolge 1101.

14.7 Zahler

Ein Zahler registriert die Anzahl der Zustinde ,1“, die mit der Zeit an seinem KEingang
anliegen, und veréndert dementsprechend seinen Ausgang.

Ein anderer Zahlentyp, der Ringzédhler dhnelt dagegen mehr einer Stoppuhr. Er zéhlt auf ein
Startkommando kontinuierlich nach oben. Erreicht er das Ende seines Wertebereichs, beginnt
er wieder von vorne.

Ein einfacher Ringzéhler besteht nur aus einem Schieberegister mit einer gemeinsamen Takt-
und Clearleitung (Abb. 14.16).
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CLR CLR CLR CLR
D D Q D Q D
0 1 2 3
> CK > CK > CK > CK
S
Clock
Clear

Abb. 14.16 Ein Schieberegister als Ringzéhler. Hier werden noch zwei weitere niitzliche Eingénge
benutzt, ndmlich Clear- und Set (CLR und S).

Es ist offensichtlich, dal man das Schieberegister initialisieren méchte. Da der Eingang D
den Flipflop 0 mit dem Ausgang Q des Flipflop 3 verbunden ist, ist D dazu nicht geeignet.
Deshalb benutzt man hier einen zusétzlichen Eingang Set (S).

Anmerkung: Eine ,,1¢ auf Set setzt den Ausgang Q des Flipflops auf ,,1*, unabhéngig von C.
Eine ,,1 auf Clear setzt Q = 0. Eine ,,0¢ auf Set oder Clear hat keinen Effekt.

Der Ringzéhler wird durch eine kurze ,1“ auf der Clearleitung initialisiert. In Abbildung
14.16 entspricht dies dem Zustand 1000. Dies liegt daran, dass der Flipflop 0 die ,,1* der
Clearleitung auf seinem Seteingang fiihrt, die Flipflops 1 - 3 aber auf den Cleareingang.

Mit jedem Taktzyklus wird die ,,1* des Flipflops 0 an die folgenden Flipflops weitergereicht.
Durch die Riickkopplung von Flipflop 3 an Flipflop 0 wird in den ersten drei Zyklen Flipflop
0 wieder auf ,,0* gesetzt. Die Wahrheitstabelle ist in Tabelle 14.5 dargestellt.

Takt PO P1 P2 P3
0 1 0 0 O
1 0 1 0 0
2 0 0 1 0
3 0 0 0 1

Tab. 14.5 Wahrheitstabelle des Ringzédhlers in Abb. 14.16.

Nach dem Taktzyklus 3 springt der Ringzéhler wieder in seinen Ausgangszustand 1000.

Von den 16 moglichen Ausgangszustianden Py, P, Py, P3 nutzt der Ringzéhler nur 4. Das ist
etwas ungeschickt. Eine raffiniertere Version des Ringzéhlers ist der Johnsonzihler (Abb.
14.17).
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> CK > CK > CK >CK Q

Clock

Abb. 14.17 Der Johnsonzéihler. Die Clearleitung wurde tibersichtshalber nicht gezeigt. Sie entspricht
Abb. 14.16.

Hier wird nicht der Ausgang Q des letzten Flipflops des Schieberegisters an den Eingang D
des ersten Flipflops gelegt, sondern der Ausgang Q. Initialisiert man den Johnsonzéhler in
den Zustand 1000, so nimmt er nach dem folgenden Takt den Zustand 1100 an. Dies liegt
daran, dass der Zustand Q4 = ,,0“ nicht an den Flipflop 0 weitergereicht wird, sondern der
Zustand Q, = ,, 1% Die Wahrheitstabelle (Tab. 14.6) ergibt sich damit zu:

Takt PO P1 P2 P3
0 1 0 0 0
1 1 1 0 0
2 1 1 1 0
3 1 1 1 1
4 0 1 1 1
5 0 0 1 1
6 0 0 O 1
7 0 0 0 0

Tab. 14.6 Wahrheitstabelle des Johnsonzéhlers (Abb. 14.17).

Nach dem Taktzyklus 7 springt der Johnsonzéhler wieder in seinen Ausgangszustand 1000.
Hier werden immerhin die Hélfte der moglichen 16 Zustdnde des Zahlers genutzt.

Einen Binarzahler kann man mithilfe einer Kette von D-Flipflips aufbauen, die als Toggle-
Flipflops geschaltet sind (Abb. 14.18).

D Q D Q D Q D Q o Q3
0 1 2 3
Co >CK Q >CK Q >CK Q >CK Q

Abb. 14.18 Asynchroner Bindrzahler aus vier Toggleflipflops.

Hier ist der Ausgang Q eines jeden Flipflops mit dem Takteingang C des folgenden Flipflops
verbunden.

Dieser Aufbau entspricht einer Kette von Frequenzhalbierern. Die Zustidnde sind in Tabelle
14.7 angegeben. Die Schaltung ist leicht zu verstehen, wenn man sich die Funktionsweise des
Toggleflipflop in Erinnerung ruft.
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Takt | Q3 Q2 Q1 Qo
0 0 0 0 0
1 0 0 0 1
2 0 0 1 0
3 0 0 1 1
4 0 1 0 0
) 0 1 0 1
6 0 1 1 0
7 0 1 1 1
8 1 0 0 0
9 1 0 0 1
10 1 0 1 0
11 1 0 1 1
12 1 1 0 0
13 1 1 0 1
14 1 1 1 0
15 1 1 1 1

Tab. 14.7 Wahrheitstabelle des asynchronen Bindrzéahlers (Abb. 14.18).

Dieser Zéhler ist asynchron, da es keine gemeinsame Taktleitung gibt. Das heif3t, die Flipflops
dndern ihren Zustand sequentiell. Der Zustand des Flipflops 1 dndert sich erst nach der
Schaltzeit von Flipflop 0, da der Ausgang des Flipflops i am Takteingang als Flipflop it1 liegt.
Dies fithrt zu einer manchmal stérenden Verzogerung.

Ein synchroner Bindrzidhler ist in Abbildung 14.19 dargestellt. Hier sind alle Flipflops
mit einer Taktleitung verbunden. Dafiir sind die Toggleeingdnge der Flipflops jetzt nicht
mehr parallel geschaltet und nur der erste Flipflop hat einen dauerhaft auf ,,1“ gesetzten
Toggleeingang.

Q1 ¢ Q2 ¢ Qs ¢ Qs ¢
R
./
»17 T Q T Q T Q T Q
0 1 2 3
> CK > CK > CK > CK

Abb. 14.19 Synchroner Bindrzdhler aus vier Toggleflipflops und zwei UND-Gattern (siehe Abb.
14.13).

Wie funktioniert diese Schaltung?

Flipflop 0 ist ein Frequenzhalbierer und schaltet unabhéngig von allen anderen Flipflops mit
jeder positiven Taktflanke zwischen ,,0¢ und ,,1“ hin und her.
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Das Toggle-Flipflop hat die Eigenschaft (siche Abs. 14.5), seinen Ausgang Q nur dann zu
dndern, wenn T = ,1“ und falls eine positive Taktflanke anliegt. Bei T = ,0“ bleibt Q
unverdndert.

Jeder folgende Flipflop schaltet genau dann auf ,1“, wenn im vorherigen Taktzyklus alle
vorangehenden Flipflops auf ,,1“ liegen, z. B. 0111 — 1000. Fiir Flipflop 1 bedeutet dies,
Qo = 1% Fiir Flipflop 2, Qo = Q1 = ,1%, also Qp- Q1 = ,1“ Dementsprechend sind in
Abbildung 14.19 zusétzlich zu den Flipflops zwei UND-Gatter eingebaut.

14.8 Zustandsdiagramme®

Zustandsdiagramme sind sehr hilfreich beim Entwurf von Schaltungen. Beispiele fiir Zustands-
diagramme sind in den Abbildungen 14.20 bis 14.23 zusammengestellt.

2-bit-Schieberegister

0 0
(_\‘ A

—_
.A/—\
—_
(@)
o

——)

Abb. 14.20 Zustandsdiagramm eines 2-bit-Schieberegisters.

Das Diagramm stellt alle moglichen Zustédnde Zy — Z3 als Ellipsen dar. Die Zusténde ent-
sprechen den Inhalten des Schieberegisters. Abhéngig vom neuen Bit, das mit dem néchstem
Taktyzklus in das Schieberegister geschoben wird, dndert sich der Zustand und Inhalt des
Schieberegisters. Die moglichen Ubergéinge werden durch die Pfeile symbolisiert. Es gibt auch
neue Bits, die den Zustand nicht &ndern. Eine Zustandstabelle dieses Diagramms sieht fol-
gendermaflen aus:
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A1 Ay | N1 No|N;i Nop | Qi Qo
nb=0 nb=1
0

_ -0 O
— O = O
o O OO

1
1
1
1

_ =0 O
_ =0 O
_ o = O

0
1
1

Tab. 14.8 Zustandstabelle eines 2-bit-Schieberegisters.

Hierbei stellen AjAgp den alten Inhalt des Schieberegisters dar und NiNg den neuen. Die
Ausgangsvariablen Q1, Qg entsprechen hier einfach den alten Inhalt des Schieberegisters. (Wir
hétten auch den neuen Inhalt des Schieberegisters als Ausgangsvariablen wihlen kénnen.) Als
Zustandsgleichung ergibt sich

Qo = Ao, Q1=4
No = A{Agnb+ A1 Agnb+ A1Agnb+ A1 Agnb
= nbA;+nbA; = A
Ny = AjAgnb+ A1Agnb+ AjAgnb+ A;Agnb
= nb [Zl (Zo + AQ) + Ay (Z() + Ao)] =nb [Zl + A1} =nb

also

Qo = Ao und Q1 =4 (14.1)
und

No = A und Ny =nb | (14.2)

was natiirlich offensichtlich ist. Es ist klar, dass ein Schieberegister a la Abb. 14.4 diese
Funktion erfiillt.

Mustererkennung der Bitfolge 101

100
(Hx)

3 Treffer / 1 2 Treffer / 0

(101) (01z)

Abb. 14.21 Zustandsdiagramm zur Mustererkennung der Bitfolge 101.
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14.8 ZUSTANDSDIAGRAMME*

Eine Ausgangsvariable Qq soll anzeigen, ob die Bitfolge 101 aufgetreten ist (Qp = ,,1%) oder

,0¢). Die Zustandstabelle lautet wie folgt mit einer etwas unorthodoxen aber

hoffentlich suggestiven Notation.

Zuletzt Zahl der | Aktueller | Neuer Zustand

registrierte | passenden | Zustand N1 Ny

Bits Bits A1 Ag nb =0 ‘ nb=11 Qo
000
00 1}00){ 0 00 00 01 0
100 1 01 10 01 0
110
1 1}11){ 1 01 10 01 0
010
011}01}( 2 10 00 11 0
101 3 11 10 01 1

Tab. 14.9 Zustandstabelle zur Mustererkennung der Bitfolge 101.

Hier entspricht A1 Ag der Zahl der Treffen im aktuellen Zustand und N7 Ny der Zahl der Treffer
des neuen Zustands. Die Zustandsgleichungen ergeben sich mit Tabellen 14.10 und 14.11 zu

Qo = A1Ay , No=nb , N1:A0m+14120nb. (143)

Die Schaltung ergibt sich damit zu Abb. 14.22. Diese Schaltung scheint deutlich aufwendiger
als das Schieberegister in Abb. 14.15 auch wenn weniger Flipflops benétigt werden. Dies ist

ein Anzeichen dafiir, dass die Zustandsvariablen Ay, A; und n; ungeschickt gewahlt wurden.
Besser wire es, die Werte der Bits zu verwenden.

’ AlA()\nb ‘

0

00 0
01 0
0

0

[1]

11

1
1
1
1
10 1

Tab. 14.10 Karnaugh-Diagramm fiir Ny entsprechend der Tabelle 14.9 zur Mustererkennung.

’ AlA()\nb ‘ 0 ‘ 1 ‘
00 00
01 110
11 110
10 01

Tab. 14.11 Karnaugh-Diagramm fiir N; entsprechend der Tabelle 14.9 zur Mustererkennung.
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A
0 N, A,
=PIy
nb
el
|;1
D
No
nb D Q
Ay
> CK

Takt

Abb. 14.22 Realisierung einer Schaltung zur Mustererkennung der Bitfolge 101.

Synchroner Zahler

Reset — A

|
—

‘\_/

Abb. 14.23 Zustandsdiagramm eines synchronen Zahlers.

Das Diagramm in Abbildung 14.23 beschreibt einen bindren Ringzéhler, der von 00 bis 11
zéhlt. Aus der Zustandstabelle (Tabelle 14.12)
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Al A) NI No|Q Q]
0 0 0 1 0 0
0 1 1 0 0 1
1 0 1 1 1 0
1 1 0 0 1 1

Tab. 14.12 Zustandstabelle eines synchronen Zahlers.

folgt
Ay = Qo , A= (14.4)

und
No = Ay , Ni=A1A0+A)A =Ay D A . (14.5)

Dieser Zéahler kann also mit zwei Flipflops, einem Inverter und einem XOR-Gatter aufgebaut
werden (siehe Abb. 14.24).

— ) >—P f—H—u

> CK

{>o D Q A Qo

> CK

Takt

Abb. 14.24 Realisierung eines Synchronzihlers mit zwei Flipflops, einem Inverter und einem XOR-
Gatter.
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15 Speicherbausteine

Die grofle Bedeutung leistungsfiahiger Datenspeicher ist offensichtlich, nicht nur seit der Er-
findung des Internets. Die Kapazitidt von Datenspeichern hat in den letzten Jahren noch
schneller zugenommen als die Leistungsfahigkeit von Prozessoren. Datenspeicher basieren auf
den unterschiedlichsten physikalischen und elektronischen Konzepten. Es gibt im wesentlichen
fiinf grundlegende Speichertypen:

e ROM,
e RAM,

Flash memory,

magnetische Speicher und
e optische Speicher.

Wir unterscheiden aulerdem zwischen unterschiedlichen Speichermedien, zwischen fliichtigen®
und permanenten? Speichern, sowie zwischen dynamischen und statischen Speichern. Neben
der Speicherkapazitéit, den oben genannten Eigenschaften, sind auch die Zugriffszeit, die phy-
sikalische Grofle des Speichers und der Preis wichtig. Eine grobe Einordnung héufiger Speicher
ist in Tabelle 15.1 dargestellt.

CD Magnet-
permanent Flash
DVD speicher
SRAM
fliichtig ROM | PROM
DRAM
nicht | einmalig | beschrankt | beliebig oft

beschreibbar

Tab. 15.1 Klassifizierung von Speicherbausteinen

15.1 ROM

ROM steht fiir Read-only Memory. Ein ROM ist ein nichtfliichtiger Speicher. Das heifit bei
Abschalten der Stromversorgung geht die Information nicht verloren. Der Name ROM sug-
geriert, dass der Inhalt eines ROM nicht modifiziert, sondern nur gelesen werden kann. Diese

Lengl. volatile
2engl. non-volatile
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Einschrankung ist fiir modernere Typen nur teilweise giiltig. Grundsétzlich werden aber nur
Informationen, die sich nicht oder selten dndern, z. B. boot firmware, auf ein ROM gelegt.

Ein ROM ist ein Tabellenspeicher. Jeder Adresse ist ein Speicherplatz mit festem Inhalt zu-
geordnet. Die Speicherplatze sind in einer Matrixstruktur angeordnet, die durch gleichzeitiges
Anlegen einer Zeilen- und Spaltenadresse ausgelesen wird (Abb. 15.1).

Wie funktioniert das?

Die An- oder Abwesenheit einer Diode an einem Kreuzungspunkt bestimmt den Speicherin-
halt. Fir eine gegebene Adresse A wird die entsprechenden Adressleitung X, auf eine positive
Spannung ,,1* gesetzt. Auf der Datenleitung D; liegt genau dann eine positive Spannung an,
wenn die Adressleitung und die Datenleitung am Kreuzungspunkt ni mit einer Diode ver-
bunden sind. Sonst liegt die Datenleitung iiber den ,,Pull-down“-Widerstand auf Masse. Die
Addressleitung wird auch ,,Worldline“ und die Datenleitung , Bitline* genannt.

Legt man in dem in Abbildung 15.1 gezeigten Beispiel die Adresse ,,0“ an, so wird die Infor-
mation 1010 ausgelesen.

Jyp— N N h

N A

Ds D, D, Do

Abb. 15.1 ROM mit Addressdecoder, Speicherdioden und ,,Pull-down“-Widerstdnden.

Es gibt verschiedene Typen des ROM namlich MROM, PROM, EPROM und EEPROM.

MROM: Das ,M* steht fiir maskenprogrammiert. Hier wird der Inhalt des ROM bei der

Produktion des Halbleiters festgelegt und kann nicht mehr verdndert werden.

PROM: Das ,,Programmable read-only memory*“ (PROM) ist ein einmalig vom Nutzer pro-
grammierbares d. h. beschreibbares Speicherelement.

Bei der Fabrikation sind alle Transistoren durch Dioden in Sperrrichtung oder Schmelzsi-
cherungen (diinnen Metallbriicken) verbunden (siche Abbildung 15.2). Die Schmelzsicherun-
gen sind so dimensioniert, dass sie durch Anlegen einer hohen Datenleitungsspannung gezielt
durch gebrannt werden kénnen. Dazu braucht man ein Spezialgerédt. Entsprechend kann durch
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das Anlegen einer Uberspannung in den Dioden bzw. der Gateoxidschicht eines Transistors
ein dauerhafter Kurzschluss erzeugt werden. Beide Vorgénge sind irreversibel.

D;

Abb. 15.2 PROM-Speicherzelle mit einem Transistor, einem ,Pull-up“-Widerstand und einer
Schmelzsicherung.

EPROM: Ein EPROM ist ein ,Erasable programmable read-only memory*. Hier kommen
keine Schmelzsicherungen, sondern ein ,floating-gate“-Transistor (FGT) zum Einsatz. Dies
ist ein Feldeffekttransistor mit einem inneren Gate, welches nicht mit einer Elektrode mit der
Aussenwelt verbunden ist (Abb. 15.3).

G

|

Kontrollgate
S D
T Floatinggate T
nt nt

p

Abb. 15.3 Aufbau eines ,floating-gate“-Transistors.

Das floating gate ist vorerst nicht geladen, es kann aber trotzdem iiber die sogenannte ,,hot
carrier injection®“ aufgeladen werden. Dazu wird eine eher hohe positive Spannung zwischen
Source und Drain angelegt, die die Elektronen im Kanal beschleunigt, und gleichzeitig eine
noch héhere positive Spannung Ug > Up an das Gate angelegt.

Sind nun Elektronen auf dem Gate, so ist dies negativ geladen. Dies verschiebt wiederum
die Schwellenspannung des FGT. Das floating gate entladt man hier nicht durch Lichtein-
strahlung, sondern durch Anlegen einer negativen Kontrolgatespannung und einer positiven
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Spannung an Source bzw. Drain.

Das Gute am EPROM ist, dass sich das floating gate durch Einstrahlung von UV-Licht durch
ein Quarzfenster wieder 16schen lasst. Dafiir muss man ein entsprechendes Fenster vorsehen,
was den Preis erhéht. Abbildung 15.4 zeigt ein Bild eines EPROM mit Fenster. Dieses Bauteil
hat einen 64 kB grofien Speicher und Lesezeiten von rund 100 ns. Es kostet ein Paar Euro pro
Stiick.

Zur Bestrahlung muss das EPROM der Schaltung entnommen werden und rund 20 Minuten
lang bestrahlt werden. Da fiir sehr kleine Transistorstrukturen ein Grofiteil der Oberfliche
mit Metalllagen abgedeckt ist, kommt das UV-Licht hier nicht mehr gut durch.

EEPROM: Ein EEPROM ist ein ,Electrically erasable programmable read-only memory*.
Hier kann man statt durch die umstédndliche Einstrahlung von UV-Licht, die Speicherinfor-
mation elektrisch 16schen, eventuall sogar ohne den Baustein auszubauen. Ein Beispiel eines
EEPROM ist das beliebte flash memory, dass weiter unten beschrieben wird.

Abb. 15.4 Bild des EPROM M27C64A-10F6 mit Quarzfenster.

15.2 RAM

RAM steht fiir ,Random access memory*. Dies soll ausdriicken, dass der Zugriff auf alle Daten
gleichlang dauert. Dies ist also anders als beim Plattenspieler oder einer CD. Ein RAM kann
man beliebig oft lesen und {iberschreiben. Der Speicherinhalt ist aber in der Regel fliichtig;
das Abschalten der Versorgungsspannung loscht den gespeicherten Inhalt. Man unterscheidet
zwei wesentliche Typen des RAM, das dynamische RAM (DRAM) und das statische RAM
(SRAM).

15.2.1 DRAM

Die Speicherzellen eines DRAM bestehen aus je einem Kondensator und einem Transistor
(Abb. 15.5). Ein Bit entspricht der auf dem Kondensator gespeicherten Ladung. Der Konden-
sator wird tiber den Transistor zugénglich.

327



15.2 RAM 15 SPEICHERBAUSTEINE

i

Abb. 15.5 Speicherzelle eines DRAMs.

Ein DRAM ist kompakt und dadurch billig. Der Stromverbrauch von DRAMs ist gering.
Allerdings muss der Kondensator regelméafig aufgeladen werden (alle 1-10ms), da er mit
der Zeit immer etwas Ladung verliert (,leckt®). Das Aufladen erfordert zusétzliche Logik, die
auch Platz kostet und sich daher erst ab einer Mindestgrofie des Speichers lohnt.

Ein ,Synchronous DRAM® ist ein DRAM, welches Wertednderungen nur bei Taktflanken
umsetzt. Der Einsatz in Computern erfolgt oft mit mehreren Speicher-ICs auf einer zweiseitig
bestiickten Platine, welche auf beiden Seiten Kontaktpins fiir unabhéngige Signale besitzt
(DIMM, Dual Inline Memory, Speichermodule fiir Arbeitsspeicher). Die typische Breite des
Datenbusses ist 64 Bit. Als Latenz bezeichnet man die Zugriffszeit, z. B. 10 ns. Diese begrenzt
die Bandbreite.

Ein DDR SDRAM (Double Data Rate Synchronous Dynamic Random Access Memory) wird
von beiden Flanken getaktet, der ansteigenden und der fallenden. Dadurch verdoppelt sich die
effektive Taktfrequenz. Bei einem DDRS3 ist die Taktrate gegeniiber dem Standard DDR2 noch
einmal verdoppelt. Es gibt DDR3-Speicher der Grofle 2, 4 und 8 GB mit Spitzentransferraten
von mindestens 6,4 GB/s. Ein DDR3 von 8 GB (z.B. 4 x 2 GB) kostet zwischen 60€ und
80€ (Stand 2014).

& Infineon &5
HYS64064320HU-5-C B4MxB4 509aM
C1535011006 PC3200U-30330-B0

Assembled in Germany

Abb. 15.6 Photo eines SDRAM von Infineon.

15.2.2 SRAM

Die Speicherzelle eines SRAM besteht dagegen aus Logikbausteinen z. B. Flipflops. Dadurch
sind SRAMs sehr schnell, miissen nicht aufgefrischt werden, und haben einen geringeren
Stromverbrauch als DRAM:s.
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Eine mogliche Realisierung mit sechs Transistoren ist in Abbildung 15.7 illustriert. Die in-
neren vier Transistoren bilden einen Speicher, ein Latch, aus zwei gegengekoppelten CMOS-
Invertern. Die Transistoren M7 und M5 bilden den linken und die Transistoren M3 und My
den rechten Inverter.

Um Daten zu schreiben, muss die Zelle mit der Aussenwelt verbunden werden. Dies geschieht
durch Freischalten der Datenleitung (bit line) durch die ,word line“ durch ein positives Poten-
tial auf das Gate von M5 und Mg. Jetzt kann die Information der Zelle iiber die bidirektionale
Bitline gelesen oder iiberschrieben werden.

WLo o

0—ouq
w)

ol AT
M o]
w - Lw
| I |

BL BL
Abb. 15.7 6T-Speicherzelle eines SRAMs mit Wordline und Bitline.

Ein SRAM wird beschrieben, indem man die Bitleitungen geeignet vorspannt und dann iiber
die Wordline den Zugang zu den gewiinschten Speicherzelle ermoglicht: Soll in eine gegebene
Zelle eine ,,1“ gespeichert werden, so wird die BL auf ,1“ (also Upp) gesetzt und BL auf
,0% Bei der Dimensionierung der Bitlinetreiber muss man sicherstellen, dass die Treiber stark
genug ausgelegt sind, die Speicherinformation zu iiberschreiben.

Ein SRAM wird gelesen, indem man beide Bitlines, BL und BL, auf Upp vorspannt und sie
dann iiber die Wordline mit der Speicherzelle verbindet. Die Zelle zieht dann abhéngig von
ihrem Inhalt eine der Leitungen in Richtung ,,0“ Die Abweichung vom vorgespannten Wert
Upp wird vom Leseverstiarkern erkannt und dadurch der Inhalt der Speichzelle interpretiert.

Annmerkung: Wie kénnen Bitlinetreiber einmal stark und einmal schwach sein? Dazu muss
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man W/L der sonst baugleichen Transistoren in Abb. 15.7 so dimensionieren, dass gilt

Entsprechende Bedingungen gelten fiir Mg, My und Msg.

Die erste Bedingung sichert das Lesen einer Q = ,,0“ bei vorgespanntem BL, ohne gleichzeitig
den Zustand zu dndern, weil dadurch die Verbindung von @Q zu Masse iiber M7 niederohmiger
ist als die Verbindung zu Upp tliber Ms.

Die zweite Bedingung sichert das Schreiben einer ) = ,,0“ bei gespeicherter Q) = 1%

Eine vereinfachte Darstellung der Zelle wird in Abb. 15.8 dargestellt.

Frage fiir sehr Interessierte: Warum werden beim Lesen die Bitleitungen vorgespannt und
nicht auf Tristate gelegt (hochohmig abgeschlossen)?

o<

(¢} O

BL BL

Abb. 15.8 Vereinfachte Darstellung einer SRAM-Zelle mit zwei gekoppelten Invertern.

Eine schematische Darstellung mit 16 Zellen ist in Abb. 15.9 dargestellt.
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Bitlinetreiber
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Abb. 15.9 Schematischer Aufbau einer SRAM-Speicherzellenmatrix.
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Hausaufgabe: Schauen Sie sich das Datenblatt des in Abb. 15.10 dargestellten SRAM an.
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Abb. 15.10 Prinzipaufbau eines SRAMS (Quelle: Datenblatt CY7C1061AV33).
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15.3 Flash-Speicher

Ein Flash-Speicher entspricht der oben vorgestellten Version des EEPROM. Er ist somit
ein nichtfliichtiger Speicher, der die Information in Floating Gates speichert. Flash-Speicher
kommen z. B. in USB-Sticks und Solid-State-Drives® (SSD) vor. Durch den Aufbau ohne be-
wegliche Teile ist flash memory im Vergleich zu Festplatten unempfindlich gegen mechanische
Erschiitterungen und leise. SSDs sind schnell im Vergleich zu Magnetspeichern und ermégli-
chen Datentransferraten von rund 500 MB/s. Mit rund 0,7 € pro GB (Stand 2014) sind SSDs
deutlicher teuerer. Die Speichergrofie erreicht 0,5 bis 1 TB.

Nachteilig ist die begrenzte Anzahl von Schreibzugriffen pro Zelle. Fiir NAND-Flash wer-
den abhéngig vom Typ mehrere Tausend bis Millionen Schreib- und Léschzyklen erreicht
(program/erase cycles). Durch viele Schreibzugriffe degeneriert die Isolationsschicht um das
Floating Gate, und die Ladung kann nicht mehr dauerhaft gespeichert werden. Um diesen
Nachteil auszugleichen, werden die Firmware und das Dateisystem so eingerichtet, dass die
Schreibzugriffe moglichst gleichméfBig auf den ganzen Speicher verteilt werden. Defekte Zellen
kénnen in der Regel erkannt und ausgeblendet werden.

15.4 Magnetspeicher

Magnetspeicher gehdren zu den leistungsfahigsten und billigsten Datenspeichern. In Abbil-
dung 15.11 ist ein typischer Festplattenspeicher (Hard Disk Drive HDD), wie er in den meisten
PCs und Laptops zu finden ist, dargestellt. Die Kosten fiir 4 TB Speicherplatz betragen nur
rund 150€ (Stand 2014), also weniger als 5 Cent/GB. Die Schreib- und Lesezeiten sind da-
fiir begrenzt (in der Regel unter 150 MB/s). Die Mechanik der Festplatten ist eindrucksvoll.
Die typische Rotationsgeschwindigkeit einer Platte betragt 5400 oder 7200 Umdrehungen pro
Minute. Das Speicherprinzip beruht auf dem Riesenmagnetowiderstand ferromagnetischer Fil-
me, fiir dessen Entdeckung Peter Griinberg und Albert Fert 2007 den Nobelpreis fiir Physik
erhielten. Durch ein magnetisches Feld am Schreibkopf wird die Magnetisierung des Films wie
gewiinscht eingestellt.

3deutsch: Festkorperlaufwerk
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Abb. 15.11 Photo eines Festplatte (HDD) [16].

Fiir Langzeitspeicherung und als Back-up werden Magnetbander (Tape) eingesetzt. Die Band-
lange betragt fiir ein Band der Generation LTO-6 rund 850 m. Die Haltbarkeit der Bénder
liegt zwischen 15 bis 30 Jahren. Hersteller geben die Speicherkapazitidt und Datentransfer-
raten gerne fiir komprimierte Daten an. Fiir einen Komprimierungsfaktor von 2,5 erreichen
diese Bénder dann 6 TB Speicherkapazitit und Datenraten von 400 MB/s. Hier liegen die
Kosten fiir ein (komprimiertes) GB bei rund 0,01 €.

15.5 Optische Datenspeicher*

Bei optischen Datenspeichern werden die Bits beriithrungslos mit einem Laser ausgelesen
(Laser-Interferenzdetektor). Typische optische Speicher sind die Compact Disc (CD), Di-
gital Versatile Disc (DVD) und Blu-ray Disc. Dabei handelt es sich um Wechselmedien, die
mit entsprechenden Laufwerken ausgelesen werden kénnen. Normalerweise handelt es sich um
ROM, das einmal beschrieben werden kann. Selbst bei sachgeméfier Behandlung (insbeson-
dere Vermeidung von Kratzern, Feuchtigkeit und UV-Einstrahlung) ist die Haltbarkeit von
optischen Medien leider auf einige Jahrzehnte beschrinkt. Medien mit hoherer Informations-
dichte (DVD, Blu-ray Disc) bendtigen eine prizisere Fokussierung des Laserstrahls. Bei der
Blu-Ray Disc wird violettes Licht (405 nm Wellenlénge) verwendet. Die im Vergleich zu DVD
und CD kleine Wellenldnge erméglicht eine hohere Informationsdichte.
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15.6 Assoziativspeicher*

Ein Standardspeicher hat den Nachteil, dass man die Speicheradresse zu einem gegeben Inhalt
nicht unbedingt kennt. Das macht elektronische Suchen langsam. Ein einfaches Beispiel wére
ein Speicher von Telefonnummern und dazugehorige Personen. Ein Wort hat die Struktur
[Name, Telefonnummer]. Weiff man nicht, ob und wo eine gesuchte Person samt Telefonnum-
mer im Speicher abgelegt ist, muss man eventuel lange suchen. Die Suche entspricht dem
sukzessiven Auslesen von Werten und Vergleich mit dem gewiinschten Personennamen.

In dieser Fragestellung sind die selteneren Assoziativspeicher® interessant. Der Aufbau einen
Assoziativspeichers ist in Abb. 15.12 illustriert.

Matchline-
SL, ST verstarker
*— —® *— —® *— —® *— —® >_
*— —® *— —® *— —® *— —® >_
-
*— —® *— —® *— —® *— —® >_
*— —® *— —® *— —® *— —® >_
Suchwertspeicher und -treiber

Abb. 15.12 Aufbau eines Assoziativspeichers mit CAM-Zellen, Matchlines, Matchlineverstirkern
und Encoder.

Hier wird tiber die sogenannte Matchline (ML) der Inhalt des Suchwertes mit dem Speicherin-
halt aller Zellen gleichzeitig verglichen. Die Matchline ist auf ,1* vorgespannt. CAM-Zellen,
die nicht mit dem entsprechenden Bit des Suchwortes iibereinstimmen, ziehen die Matchline
auf ,,0“ Die CAM-Zellen, die mit den entsprechenden Bit des Suchwortes iibereinstimmen,
halten die Matchline im Zustand ,,1“. Der Zustand der Matchlines wird von den Matchline-
verstdrkern detektiert und die Adresse des gespeicherten Wertes an den Ausgang des CAM
weitergegeben.

Das CAM liefert also nicht die Antwort auf die Frage ,,Welche Telefonnummer hat die Person
X“, sondern auf die Frage ,,Steht Person X im Telefonbuch® Diese Frage wird sehr schnell
(innerhalb weniger Taktzyklen) beantwortet. Ein moglicher Aufbau einer Zelle ist in Abb.
15.13 dargestellt.

“Engl. Content-addressable memory (CAM)
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M Matchline |

Upp o

< My
L
_|_

o

SL
Abb. 15.13 Aufbau einer CAM-Zelle.

AN HC

(e]
SL

Beispiel: 0.B.d.A. SL= “1%, SL = “0¢

— M; ist an und
— “1“ — HOM j .
a) Q  Q Mj ist aus
M; ist aus
=

und M3 ist an

= My ist an.

= My ist aus, damit ist ML unterbrochen.

b) Q: “0“, Q — 441“

15.7 Tabellarische Zusammenfassung

Eine Ubersicht der Charakteristika von Speicherbausteinen ist in Tabelle 15.2 zusammenge-
stellt. Die angegebenen Zahlen kénnen nun Richtwerte sein und die Leistungsfiahigkeit von
Speichern nimmt stetig zu. Einige Werte fiir ROM und SRAM fehlen in der Tabelle, da es
zum einen viele und zu verschiedene Arten von ROM gibt. Zum anderen werden SRAMs im
wesentlichen als interne Blocke in Prozessoren, FPGAs, etc. eingesetzt, so dass der Vergleich
mit externen Speichern wenig sinnvoll ist.

Tab. 15.2 Die wichtigsten Eckdaten von fliichtigen (grau) und nichtfliichtigen (farblos) Speicher-

Typ R| W Grofle Datentransfer- | Kosten
raten [MB/s] [€/GB]

ROM X | (X) | 8-128kB

SRAM X | X kB - MB
DRAM X | X 8GB < 6400 10,00
Solid-State-Drive | X | X 1 TB 500 0,70
Magnetspeicher X | X 4 TB 150 0,05
Optisch: CD X | (X) 700 MB 10 0,45
Optisch: DVD X | (X) 4,7GB 10 0,10

bausteinen.




16 Analog-Digital-Wandler und
Digital-Analog-Wandler

Analog-Digital-Wandler! und Digital-Analog-Wandler? verbinden die digitale mit der ana-
logen Welt. Praktisch jedes analoge Signal wird frither oder spéter in ein digitales Signal
umgewandelt und dann digital weiterverarbeitet und gespeichert. ADCs sind komplexe, auf-
wendige und oft auch teure Bausteine, und es ist wichtig, ihre Eigenschaften und Grenzen zu
verstehen.

Ein Analog-Digital-Wandler wandelt ein analoges Spannungssignal in eine Folge diskreter
digitaler Werte um (Abb. 16.1). Dabei ist die Genauigkeit der digitalen Darstellung durch
den Wert der digitalen ,,1¢, des Least Significant Bit (LSB) und durch den Abstand der
digitalen Werte auf der Zeitachse festgelegt. Zum Beispiel kann die digitale ,,1“ dem analogen
Wert von 0,1V entsprechen und jede Mikrosekunde ein digitaler Wert bestimmt werden. Es
tritt also ein sogenannter Quantisierungsfehler auf, da im obigen Beispiel alle Analogwerte im
Intervall 0,1 + 0,005, also zwischen 0,05 V und 0,15 V, der digitalen ,,1“ zugeordnet werden.
Der Quantisierungsfehler ist allerdings nicht relevant, wenn er (deutlich) unter dem Rauschen
des Analogsignals liegt.

f(t)

Abb. 16.1 Tllustration eines analogen (durchgezogene Linie) und des entsprechenden diskretisierten
Signals (Punkte und gestrichelte Linie).

Auch der digitale Maximalwert des ADC und die maximal zuléssige analoge Eingangsspan-
nung ist beschrinkt. Da man den digitalen Wert des ADC meistens in Bindrdarstellung angibt,
redet man von z. B. einem 8-Bit-ADC. Ein 8-Bit-ADC kann 256 unterschiedliche Werte dar-

'Engl. analog-to-digital converter (ADC)
2Engl. digital-to-analog converter (DAC)
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stellen, ein 12-Bit-ADC 4096, ein 16-Bit-ADC 65536 und ein 20-Bit-ADC rund 1M Werte.
Sechzehn Bit entspricht 96 db und 20 Bit 120 db, da

1 6
20 - log(@) =96db und 20- log(%) =120db

Diese Zahlen darf man sich merken.

Falls das Eingangssignal zeitlich variiert, entsteht auch auf der Zeitachse ein Fehler, da der
ADC eine endliche Umwandlungszeit benttigt. Oft variieren Signale aber langsam, z. B. auf-
grund von Temperaturschwankungen.

Die ideale Ubertragungsfunktion eines ADC, d.h. die Zuordnung der analogen Eingangsspan-
nungen zu dem entsprechenden Digitalwert ist in Abb. 16.2 dargestellt. Wichtig ist, dass ,,die
Hohe und Breite (eigentliche Tiefe) aller Stufen“ immer gleich ist. D.h. alle Stufenkanten
liegen auf einer Verbindungsgraden. Abweichungen von der regelméssigen Stufenfolge werden
wir am Ende des Kapitels betrachten.

111 T T T T T T

110 |

101 F i

100 | i

011 f -

010 .

Digitaler Code

001 |- i

000 1 1 1 1 1

Uanalog

Abb. 16.2 Ubertragungsfunktion eines idealen ADC. Die gestrichelte Gerade dient nur zur Veran-
schaulichung der Treppenfunktion.

Zum Verstdndnis des ADCs ist es hilfreich, zuerst den Digital-Analog-Wandler kennenzuler-
nen.

16.1 Digital-Analog-Wandler

Ein Digital-Analog-Wandler (DAC) erzeugt zu einem digitalen Eingangswert eine entspre-
chende analoge Ausgangsspannung. Es hier gibt drei grundséitzliche Konversionsverfahren —
das Parallel- oder Flashverfahren, das Wéageverfahren und das Zahlverfahren. Fir die ersten
beiden Verfahren wird ein Addierer eingesetzt (siche Abb. 16.3).
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RR
| I |

R A
Ul o 1 T > -

R * ° Ugus
Upo—  +—1¢ *

R
Uso LI

Abb. 16.3 Schaltdiagramm eines Addierers. Das Symbol = bezeichnet hier die virtuelle Masse.

Wegen der negativen Riickkopplung gelten die goldenen Regeln. Also ist der Strom, der von
links in den Knoten fliefit, gleich dem Strom, der rechts wieder herausflieit. Die Ein- und die
Ausgangsspannung werden jeweils auf den virtuellen Massepunkt = bezogen. Fiir den Strom
gilt:

L_ U U U U

R R ' R Ry

(16.1)

Aus dieser Schaltung bildet man durch gezieltes Zuschalten von Widerstdnden einen DAC
(siehe Abb. 16.4).

Parallel-Verfahren

Ucc
R R
| I |
O
Sl o Uaus
+
R
o—‘
So

Abb. 16.4 DAC basierend auf dem Parallelverfahren. Der Dekoder zur Schaltersteuerung ist nicht
gezeigt.

Das Prinzip ist einfach. Die Versorgungsspannung Ucc wird durch n gleich grofie Widerstande
in n gleich grofle Teilspannungen unterteilt. Genau ein Schalter S ist jeweils geschlossen.
Dazu braucht man einen Dekoder. Die Schaltung ist ein DAC, da abhéngig von dem digitalen
Eingangswert der entsprechende Schalter gedffnet und eine Analogspannung erzeugt wird.
Hier beno6tigt man pro méglicher Ausgangsspannung einen Schalter und einen Widerstand
(also fiir einen 8-bit-DAC schon 256 Schalter). Das ist aufwendig, daher sind Parallel-DACs
selten.
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Waigeverfahren

Hier verwendet man (binér) skalierte Widerstédnde. Es gibt zwei plausible Arrangements (Abb.
16.5 und 16.6).

Ucc
o
R
2R 1
— oo —

So
4R / 0 Uqus
q o— +

S
S8R

1 ogoc

Abb. 16.5 DAC basierend auf dem Wigeverfahren.

In beiden Fallen gilt Upgp = —% Ugus- In diesem Fall ist Sy geschlossen, und S und S sind
offen. Jede mogliche Kombination offener und geschlossener Schalter ist zulédssig und produ-
ziert entsprechende Analogausgangsspannungen.

Die Nachteile der obigen Schaltung sind:

e Die Potentiale am Schalter schwanken zwischen den Extremwerten Ucc und 0V. Ent-
sprechend ist der Strom nicht konstant, und die Spannungsquelle wird ungleichméfig
belastet. Das ist bei einem endlichen Innenwiderstand R; # 0 der Spannungsquelle Upc
schlecht.

e Die Widerstdnde missen genau den Sollwerten 8 R, 4 R und 2 R entsprechen.

Eine bessere Schaltung ist in Abbildung 16.6 dargestellt. Dabei handelt es sich um einen R-
2R-Leiter. Den Trick mit parallelen und seriell geschalteten Widersténden in einem Netzwerk
kennen wir schon aus dem 7- und T-Glied in Hohlleitern. Die Spannungsquelle wird gleichmé-
Big belastet. Hier flieft immer Strom. Es gibt keine Schwankungen und damit kein Umladen
der Schalterkapazitét.
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R Ucc/2 R Ucc/4 R Ucc/8

Ucc
2R 2R 2R
R
| I |
S3 So
- - - oV - ——o [/,

F :
Abb. 16.6 Aufbau eines R-2R-DAC.

Das MSB liegt an, wenn der Schalter S5 am OPV liegt und alle anderen Schalter auf Masse.
Die Kombination von parallelem Widerstinden (2R|2R = R) und seriellen Widerstand
(R+ R = 2R) ergibt immer 2 R. Dies gilt unabhéngig von der Schalterstellung, da auch der
Eingang des OPV auf virtuellem 0V liegt. Generell gilt

Uws = —RI.

Die Spannungen an den Knoten der Leiter stellen sich unabhingig von der Schalterstellung
zu Ucc, Uce/2, Uce/4, Ugc/8 ein. Damit gilt fir das MISB

Ucc Ucc

I = 3% = Uw=——p . (16.2)
fiir das NMSB3
Ucc U
I = 2 aus — — e . 16.
5m = U, 1 (16.3)
fir das LSB
Ucc U
I = -8 s = — —2 16.4
or Y 16 (16.4)

Da alle Widerstédnde gleich grof3 sind, kann man diesen DAC leichter in einem IC integrie-
ren. Nur das ,,Matching®“ der Widersténde ist entscheidend, nicht der Absolutwert. Natiirlich
sollten hier wie auch in der vorangehenden Schaltung die Leitungs- und Schalterwiderstande
klein gegeniiber R sein.

Zahlverfahren (Pulsweitenmodulation)

Das Zahlverfahren beruht auf dem Aufladen und Entladen eines Kondensators iiber einen
Widerstand.

3Next-to-most-sigificant bit
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—

R
L * 0 Uqus
l
) <> I C

Abb. 16.7 DAC basierend auf der Pulsweitenmodulation.

Hier braucht man eine intelligente Logik fiir den Schalter. Das Tastverhéltnis bestimmt
Uaus- Man kann mit hohen Frequenzen arbeiten und damit das Tastverhéltnis und U,ys mit
Uaus = Ucc * Tein/(Tein + Taus) genau einstellen. Deshalb wird das Verfahren auch DAC mit
Pulsweitenmodulation genannt. Steuert man den Schalter mit einem digitalen Rechtecksignal
an, so treten abhéngig von den Anstiegszeiten und Abklingzeiten hohe Frequenzen auf, die
die Taktfrequenz des Schalters eventuell weit iiberschreiten. Durch den RC-Tiefpass werden
die entsprechenden Spannungsvariationen aber abgeschwécht. Auch die in Abbildung 16.8
dargestellte Schaltung (mit einer Stromquelle) funktioniert. Durch Hinzufiigen eines Opera-
tionsverstirkers als Puffer kdnnte man die Qualitit der Ausgangsspannung noch verbessern.

Uaus

Iy R C

i

Abb. 16.8 DAC basierend auf Pulsweitenmodulation mit einer Stromquelle.

16.2 ADC-Typen

Wir betrachten drei einfache Wandlertypen, ndmlich

e Parallelwandler oder Flash-ADC
o Wigeverfahren*

o Zahlverfahren

und den > A-Wandler (Sigma-Delta-Wandler). Wichtig ist fiir alle ADCs, dass die analo-
ge Eingangsspannung sich nicht dndert bevor die Digitalisierung abgeschlossen ist. Diesem
Zweck dient eine sogenannte ,Sample-and-Hold“-Schaltung (S/H)% oder eine ,Track-and-
Hold“-Schaltung (T /H)®:

4Engl. successive approzimation
SDeutsch Abtast-Halte-Glied
SDeutsch Folge-Halte-Glied
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Usin o——+ /.

- l ————0 Upus

Abb. 16.9 Sample-and-Hold-Schaltung.

Der Spannungsfolger links im Bild dient dazu, den Kondensator schnell auf die Spannung
Uein aufzuladen, falls der Schalter S geschlossen ist. Der Spannungsfolger rechts reduziert
die Last, die der Kondensator sieht, und verhindert, dass der Kondensator sich aufgrund
dieser Last entliadt. Der Schalter wird durch einen Taktimpuls gesteuert. Ein S/H tastet das
Eingangssignal nur zu der fallenden Flanke ab (,,sample*) und hélt die Kondensatorspannung
sonst konstant (,,hold*). Ein T/H folgt dem Eingangssignal kontinuierlich (,track®), solange
der Taktpuls den Wert ,,0¢ annimmt und hélt das Signal, wenn der Taktpuls den Wert ,,1¢
annimmt. In den folgenden Diagrammen ist die S/H-Stufe der grofieren Ubersicht halber nicht
eingezeichnet.

Flash-ADC

Der Aufbau des Flash-ADC (FADC) ist in Abb. 16.10 dargestellt. Die Eingangsspannung
eines n-Bit-FADC wird gleichzeitig auf die positiven Eingénge von 2"-Komparatoren gelegt.
Die negativen Eingénge werden iiber eine Spannungsteilerkette an 2™ gleich grofie Teilspan-
nungen angeschlossen.

FADCs werden zur Digitalisierung von schnellen Signalen und fiir hohe Zeitauflésung ein-
gesetzt und mit entsprechend hohen Tastraten betrieben. Man kann Umwandlungsraten im
Bereich von GSPS (Giga samples per second) erzielen, da nach der Reaktionszeit der Kompa-
ratoren das digitale Signal im wesentlichen schon vorliegt (in ,, Thermometercodierung*). Da-
mit konnen Signale mit einer Zeitauflosung weit unter einer Nanosekunde digitalisiert werden.
Nachteile sind der hohe Leistungs- und Platzverbauch. Daher ist in der Praxis die Auflésung
von FADCs oft auf 8 Bits begrenzt oder die Zahl der Kanéle beschriankt. Auflerdem sind
FADCs teuer.

Der Thermometercode wird durch etwas Logik leicht in Binédrode tibersetzt (siehe Tab. 16.1).
So entsprechen die Komparatorausgénge (0,1,1,1) der Bindrzahl 11.

FADCs werden z.B. in Digitaloszilloskopen eingesetzt. Hier liefern die teuren Exemplare bis
zu 80 GSPS bei 8 Bits fiir vier Kanéle.

342



16 ADC unp DAC

16.2 ADC-TYPEN

U gc
4
Uein © T i
R
1
1 3
R f
1
il 2
R f
1
il 1
R f
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Overflow
O

Decoder

1

1

1——oMSB

OF——LSB

Thermometer-
code

Binércode

Abb. 16.10 Aufbau eines Flash-ADC (2-Bit) mit Spannungsteilerkette, Komparatoren und Decoder.

] Komparator \ Digitaler Code ‘

4 0/0]0]0]1

3 0j(]0j0]1]1

2 O|{01]1](1

1 O(1 (1|11
Overflow 0/]0|]0]|0]|1
MSB 0j(0]1]1]0
LSB 0O[1]0]1]0

Tab. 16.1 Komparatorausginge und entsprechende Ausgéinge des Decoders im Binarcode.

Wigeverfahren”

Der prinzipielle Aufbau eines ADC nach dem Wéigeverfahren ist in Abb. 16.11 dargestellt.
Beim Wigeverfahren wird das Analogsignal nicht gleichzeitig mit vielen Referenzsignalen
verglichen wie beim Parallelverfahren (FADC), sondern nacheinander. Die Referenzsignale
werden von der Steuerlogik so ausgewihlt, dass moglich wenig Vergleichsschritte nétig sind.
ADCGCs, die auf dem Wageverfahren beruhen, bendtigen nur einen Komparator, einen DAC,

einen Speicher (SAR®) und etwas Logik.

Der Ablauf der Digitalisierung ist in Abb. 16.12 illustiert. Im ersten Taktzyklus wird Ui,
mit der Referenzspannung Uysp/2 verglichen. Falls Uy, > Upsp/2, so ist der Ausgang des

"Engl. successive approzimation (SAR)
8Engl. successive approzimation register

343



16.2 ADC-TYPEN 16 ADC unp DAC

Komparators positiv, sonst negativ. Damit ist der Wert des MSB schon bestimmt. Fiir n Bits
werden n Taktzyklen und n Referenzspannungen benétigt.

Das Verfahren erméglicht mittlere Umwandlungsgeschwindigkeiten (< 5Msps) und ist re-
lativ genau (8 bis 18 Bits). Vorziige sind die geringe Leistungsaufnahme und der moderate
Platzverbrauch.

Uein o =

DAC

Takt o——— SAR Logik

o Digitalwert

Abb. 16.11 Aufbau eines ADC nach dem Wégeverfahren.

Upac & A Code
Unmax 111
110
Uein [ Gunrmgiona | 101
Unmss 100
11
UnmsB 10
ULss 1
} } } 0
t

Abb. 16.12 Tlustration der Analog-Digital-Wandlung nach dem Wageverfahren: Wert der Referenz-
spannung als Funktion der Zeit.
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Ziahlverfahren®

Im Zé&hlverfahren wird die analoge Eingangsspannung nicht mit diskreten Vergleichsspan-
nungen verglichen wie beim Parallel- oder Wigeverfahren. Stattdessen wird eine Spannungs-
rampe erzeugt, die kontinuierlich ansteigende Rampenspannung mit der Eingangsspannung
verglichen und die Zeit bzw. Anzahl der Taktzyklen gemessen bis die Rampenspannung die
Eingangsspannung erreicht hat. Das Blockdiagramm eines ADC nach dem Z&hlverfahren ist
in Abb. 16.13 dargestellt.

0—| l—o cStart/StOp Steuerlogik

e —
R >
‘ Ziihler
Uegin o—+
4 Takto—— | Speicher Digitalwert

Abb. 16.13 Schematischer Aufbau eines ADC nach dem Zahlverfahren mit Rampe, Zahler, Steuer-
logik und Speicher.

Die Rampe wird durch einen Integrator realisiert, der von einer Strom- oder Spannungsquelle
aufgeladen wird (Abb. 16.14, siche auch Kapitel Operationsverstérker Abb. 4.19 (a)). Nach
Ablauf einer Analog-Digital-Wandlung wird der Riickkopplungskondensator iiber den Schal-
ter S wieder entladen. Ein realistischer Ablauf ist etwas komplexer und ist in Abb. 16.15
dargestellt. Hier wird der Offset (pedestal) beriicksichtigt. Um Nichtlinearititen zu vermei-
den, wird der Zahler auflerdem nicht bei der Rampenspannung Null gestartet, sonder einige
Zyklen spéter.

Uein 0_: -

—o Ugus

vV

Abb. 16.14 Ein Integrator, realisiert mithilfe eines OPVs. Die integrierte Spannung ist invertiert,
z. B. bei positiver, konstanter U,..; lauft die Ausgangsrampe ins Negative.

9Engl. ramp, single slope
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Uaus :

Uecin

Zéahler startet

pedestal / / Zéahler stoppt

t1 to

Zeit

Abb. 16.15 Schematischer Aufbau der Digitalisierung eines ADC basierend auf dem Zahlverfahren.
Das Diagramm zeigt die Eingangsspannung und die Rampenspannung als Funktion der
Zeit.

Fiir einen mit Operationsverstiarker (OPV) realisierten Integrator gilt

1
aus — T 5~ ein s = I . 16.
U RC/U dt da o (16.5)

Somit ist der Zéhlerstand nach Erreichen einer Schwellenspannung proportional zur Eingangs-
Spannung Uein:  Zzanler ~ Uein-

Das Zéahlverfahren bietet sich auch fiir ADCs mit vielen Eingangskanélen an. Dann wird die
Rampenspannung mit allen Eingangsspannungen parallel verglichen und muss nur einmal er-
zeugt werden.

Fiir einen idealen ADC bestimmt die Steigung der Rampe und die Zahlrate die mogliche Auflo-
sung. Eine langsame Anstiegszeit erhoht die Spannungsauflésung auf Kosten der Zeitauflosung
des Signals.

Zweirampenverfahren!?

Eine Verfeinerung des Aufbaus aus Abb. 16.13 ist in Abb. 16.16 dargestellt. Hier wird das
Zweirampenverfahren (,,dual slope*) angewendet. Zunéchst wird die Eingangsspannung fiir
eine feste Zeit ¢ integriert, dann wird die Integration mit der negativen Referenzspannung
fortgesetzt. Die Zeit wird mit einem Taktgeber plus Zéahler gemessen.

YEngl. dual slope
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U ‘ Start/Stop

0_0/53—:
Uein bR : > Zahler Steuerlogik
Takt . Digitalwert
- - 00— Speicher —=———»

Abb. 16.16 Prinzipieller Aufbau eines Dual-slope ADC: Schalter, Integrator, Komparator (Schwell-
schalter), Zahler und Steuerung.

Geméfl dem Prinzipaufbau eines Dual-Slope-ADC erfolgt die Konvertierung der Eingangs-
spannung in eine Zahl in folgenden Schritten:

1. Vorbereitung: Der Kondensator ist entladen und die Ausgangsspannung ist 0. Der Zahler
steht auf ,,0“ Der Schalter SF ist offen.

2. Aufladen: Der Kondensator wird aufgeladen, der Zahler zahlt bis Z,,q.. Der Eingang
des Integrators ist mit der zu digitalisierenden Spannung U, verbunden.

3. Entladen: Der Kondensator wird entladen, der Zéhler zéhlt bis zum Erreichen der Aus-
gangsspannung Null. Der Eingang des Integrators ist mit der konstanten Referenzspan-
nung verbunden. Das Vorzeichen von U, wird so gewahlt, dass es entgegengesetzt zu
Uein ist.

Der Ausgangswert des ADC wird aus dem Zéhlerstand gewonnen, der bis zum Umkippen des
Schwellschalters erreicht wird. Es gilt:

Unas = 0V L (M mdt— == ("0 a
=0V = —— i dt — — t
aus RC 0 e RC " ref
1 1
- - m Uein tLaden - R Uref tEntladen . (166)
Daraus folgt
t
Uein _ _Uref . Entladen (167)
tLaden

Der Dual-slope-ADC ist somit unabhéngig von den Werten von R und C' sowie der Takt-
periode des Zéahlers T' bzw. der Taktfrequenz f = % Die Taktfrequenz f braucht nur fir
kurze Zeit stabil zu sein, ndmlich bis zum Erreichen von to. Ein Dual-slope-ADC benétigt
wenig elektrische Leistung, relativ wenig Platz und ist sehr genau (~ 100 ppm), aber nicht
sehr schnell.

Der Ablauf der Digitalisierung ist in Abb. 16.17 fiir zwei unterschiedliche Eingangsspannun-
gen Uy dargestellt. Die Strecken links haben unterschiedliche Steigungen abhéngig von Usy,.
Die Strecken rechts haben identische Steigungen, da U.s konstant ist.
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Abb. 16.17 Ausgangsspannung als Funktion der Zeit fiir zwei unterschiedliche Eingangsspannungen.

Der Sigma-Delta-Wandler*

Der Sigma-Delta-Wandler (X A-Wandler) ist ein wichtiger Wandlertyp, der fiir langsame Si-
gnale sehr hohe Auflésung (22 Bit) bei geringen Kosten ermoglicht.

Der schematische Aufbau des X A-Wandlers ist in Abb. 16.18 dargestellt. Wesentliche Blocke
sind ein Differenzverstérker, Integrator, Komparator und DAC, sowie ein digitaler Filter und
Logik.

Die Analogbausteine sind einfach gehalten, DAC und Komparator haben nur eine Auflésung
von einem Bit. Die hohe Auflésung des ¥ A-Wandlers wird durch Methoden der digitalen Si-
gnalverarbeitung erzielt, ndmlich durch ,,Oversampling*, Rauschformung und digitale Filter.

Wir wollen zuerst die grundlegende Funktionsweise betrachten. Im Schaltkreis ist eine Riick-
kopplungsschleife enthalten, da der Ausgang des Komparators iiber den 1-Bit-DAC die Span-
nung am invertierenden Eingang des Differenzverstarkers steuert.
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' INTEGRATOR Kf ; T s
Vpy | |
IN ! |
- m ® ! N-BITS
o > + | DIGITAL
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L 1.BIT,
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SIGMA-DELTA MODULATOR

Abb. 16.18 Schematischer Aufbau eines X A-Wandlers mit Differenzverstérker (hier als ¥ symbo-
lisiert), Integrator, neuem Komparator, 1-Bit-DAC und digitalen Filtern (Quelle: MT-
022).

Wir wollen uns den zeitlichen Ablauf der Digitalisierung des ¥ A-Wandlers veranschaulichen
und wahlen dazu besonders anschauliche Parameter.

Der Differenzverstérker habe die Verstarkung 1 V/V. Seine Eingangsspannungen sind E; und
FEs. Die Differenzspannung © = E; — Es. Der Integrator summiert einfach seine Eingangs-
spannung z(n) zu der bisherigen Ausgangsspannung y(n) = y(n + 1) = z(n) + y(n), die
Komparatorschwelle liegt bei 0,5 V und der DAC-Ausgang sei 0 V fiir den Eingangszustand
,0“ und 1 V fur ,1“ Bei einer Eingangsspannung von 0,5 V (bzw. 0,75 V) ergibt sich die
Bitfolge z am Ausgang des Komparators wie folgt

’n‘El ‘EQ‘m:El—Eg‘y(n):x(n)—i-y(n—l)‘z‘
110,5 0] 0,5 0,5 1
210,5 1] -0,5 0 0
310,5 0 0,5 0,5 1
410,5 1] -0,5 0 0
1]0,75] 0] 0,75 0,75 1
210,75 | 1] -0,25 0,5 1
310,75 1] -0,25 0,25 0
1107 00,75 1 1
510,75 1] -0,25 0,75 1
610,75 1] -0,25 0,5 1
710,75 1] -0,25 0,25 0
810,75 | 0] 40,75 1 1

Tab. 16.2 Illustration des Funktionsprinzips eines X.A-Wandlers
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Man sieht an diesem einfachen Beispielen, dass sich abhéngig von der Eingangsspannung
eine charakteristische Bitfolge einstellt. Bestimmt man die mittlere Zahl der ,1“-sen z.B.
% = 0,5 oder % = 0,75 und multipliziert man sie mit der DAC-Spannung ergibt sich das
Eingangssignal. Je hoher die Taktfrequenz ist, desto genauer kann man die Eingangsspannung
abbilden. Man kann also mit einem 1-Bit-ADC und dem Komparator eine hohe Auflésung
erzielen, wenn die Taktfrequenz, also die Abtastfrequenz fs, deutlich hoher ist als die Nyquist-
Frequenz fx (Die Nyquist-Frequenz wiederum entspricht der doppelten Bandbreite des Signals
fn = 2 fp, damit kein Aliaseffekt auftritt (siehe Abschnitt 16.3). Abb. 16.19 veranschaulicht
die Wirkung des Oversampling und der Rauschformung.

A
l fs Nyquist QUANTlZAT\;@J
Operation _— NOISE=q/112
—1 ADC q=1LSB
Oversampling fs £,
B Kf + Digital Filter £ 2
l > *+ Decimation l N DIGITAL FILTER
N DIGITAL
ADC FILTER |PEC[ REMOVED NOISE
t
Oversampling fs Kfg Kfs
+ Noise Shaping 2 2
+ Digital Filter
leS et lfs REMOVED NOISE
| ZA DIGITAL
MOD FILTER [PEC ;
fs Kf, Kfy
2 2

Abb. 16.19 Darstellung der Frequenzantwort des YA-Wandlers im Frequenzraum (Quelle: MT-
022). Ohne Oversampling (oben), mit Oversampling und digitalen Filtern (Mitte) und
zusatzlich mit Rauschformung (unten).

Schneidet man nun im Frequenzraum mithilfe eines digitalen Tiefpassfilters die Frequenzen
oberhalb der Signalteile heraus, so nimmt das Signal-zu-Rausch-Verhéaltnis SNR. deutlich zu.

Ein sehr einfacher Digitalfilter wére z.B. der sogenannte ,Moving average“-Filter. Hier wiirde
N—1
der Datenstrom z[n| durch die Werte 2'[n] = 4 3 z[n—k] ersetzt, also durch den Mittelwert
0

von z(n) und der (N — 1) vorangegangenen Werte z.

Fiir die oben genannten Beispiele wére ein Mittel tiber 4 Werte ausreichend. Aus der Bitfol-
ge 10101010 wiirde dann 5%% 2222 ynd aus 110111011101 wiirde ;533 2333 3333 (jer
wurde fiir den ersten Mittelwert angenommen, dass die unbekannten vorangegangenen drei
Werte alle gleich 0 sind.) Durch das Oversampling ist die Datenrate jetzt sehr hoch und ent-
hélt redundante Information. Es reicht, wenn man nur den m-ten Wert beriicksichtigt. Dieser
Schritt heiffit Dezimierung oder Downsampling. D.h. im obigen Beispiel wird statt der Bitfolge
i%%% . % bei der Wahl von m = 4 nur die Folge %%% iibertragen.

Der Wert von m muss so gewahlt werden, dass gilt fs/m > 2 fx, damit kein Aliaseffekt auf-
tritt.
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Der YA-Wandler hat noch eine weitere Besonderheit, die die Aufldsung wesentlich verbes-
sert und zwar die Rauschformung. Das Rauschen wird nicht gleichférmig auf alle Frequenz-
Intervalle verteilt, sondern bevorzugt auf hohe Frequenzen (siehe Abb. 16.19 unten).

Warum das so ist, siecht man an Abb. 16.20. Hier wird das Verhalten des YA-Wandlers im
Laplace-Raum betrachtet. Der Differenzverstérker ist als Summierer dargestellt, der Integra-
tor hat die Ubertragungsfunktion % Der Komparator als die Quelle des Quantisierungsrau-
schen wird auch als Summierer dargestellt.

e+ H(F) =

k|

N

Abb. 16.20 Illustration des Effekts der Rauschformung.

Dieser Schaltblock des Y A-Wandlers ist hier vereinfacht, indem der DAC durch einen Ver-
starkungsfaktor g ersetzt wurde.

Mit
1
y = g'[f(ﬂ:—y)JrQ] (16.8)
folgt
f
T Q.,
= + g 16.9
/ L+1 L4 (16:9)

Fir f ~ 0 gilt y = x, nur dass Signal z wird an den Ausgang weitergegeben. Fiir grofie f
hingegen dominiert das Rauschen Q. Der Integrator wirkt effektiv als Tiefpass fiir das Signal
und als Hochpass fiir das Rauschen. Diesen Effekt kann man noch verstirken, indem man
mehr als einen Integrator und Summierer verwendet.

Wir kommt dieser Effekt zustande? Das liegt daran, dass das Quantisierungsrauschen nach
dem Integrator auftritt und dadurch eine andere Ubertragungsfunktion erfihrt.

Wichtig ist bei der ¥A-Wandlung, dass sich das Eingangssignal nicht zu schnell &ndert (siehe
Abb. 16.21)
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\SLOPE OVERLOAD

(b)

Abb. 16.21 TIllustration des Verhalten eines Y A-Wandlers fiir Signale unterschiedlicher Steilheit.
(Quelle: MT-022)

In Abb. 16.21(a) folgt der Wandler in guter Ndherung dem Kurvenverlauf. In Abb. 16.21(b)
ist der Wandler zu langsam.

Y A-Wandler werden in der Audioelektronik fast aussschliesslich verwendet. Die analoge Band-
breite liegt bei rund 20 kHz, der menschlichen Hérschwelle. Die auf der CD gespeicherte
Datanrate ist 44,1 kHz. Die Abtastrate des analogen Audiosignals mit 64-fachen Oversamp-
lingfaktor (bezogen auf die Nyquistfrequenz) ist rund 3 MHz.

16.3 Abtasttheorem

Will man eine Pulsform mit hoher Prézision digital erfassen, so mufl die Abtastrate grofy genug
sein. Wie grof3? Das kommt auf die Bandbreite B, d. h. auf das im Eingangssignal enthaltene
Frequenzspektrum an. Grundsétzlich wird das Signal mit mindestens der doppelten Frequenz
f > 2 B abgetastet. Dieser Zusammenhang wurde von Nyquist und Shannon untersucht [17].
Die Frequenz fy = 2B wird auch als Nyquist-Frequenz bezeichnet. Im Zeitraum heifit das,
dass der minimale Zeitabstand zwischen zwei Werten (Abtastungen) weniger als ﬁ betragen
muss. Dann lésst sich das Eingangssignal ohne Informationsverlust wieder reproduzieren.

In der Praxis gilt das Theorem nur in Naherung. Hohe Frequenzen sind nie exakt abgeschnit-
ten. Aulerdem wird der Quantisierungsfehler ignoriert.

Falls die Samplingfrequenz kleiner als das Doppelte der im Signal enthaltenen hohen Fre-
quenzen ist, tritt Aliasing auf. Dies kann man mit einem vorgeschalteten Tiefpass reduzieren.
Dadurch werden Frequenzen im Signal, die hoher als die halbe Samplingfrequenz sind, stark
gedampft.
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NN
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Abb. 16.22 Tllustration des Aliaseffekts (Aliasing) bei unterschiedlichen Abtastraten eines harmo-
nischen Signals. Ist die Abtastrate zu gering (unten), wird eine harmonische Funktion
geringerer Frequenz suggeriert.

16.4 ADC-Fehler

Eine Analog-Digital-Wandlung ist nie exakt, sondern fehlerbehaftet. Fehler sind insbesondere
1. Qantisierungsfehler
2. Nullpunkts- bzw. Offsetfehler

3. Verstiarkungs- bzw. Gainfehler !

4. Differentieller Nichtlinearitétsfehler 2

YEngl. gain error
2Engl. differential nonlinearity
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5. Integraler Nichtlinearititsfehler '3

6. Clock jitter

7. Fehlende Digitalwerte

Quantisierungsfehler

Da der ADC digitale Ausgangswerte mit beschriankter Auflésung liefert, tritt ein sogenann-
ter Diskretisierungs- oder Quantisierungsfehler auf. Der angezeigte Digitalwert ist also meist
etwas zu grof3 oder zu klein im Vergleich zu der dem Analogwert exakt entsprechenden Digi-
talzahl. Im Idealfall wire die Ubertragungskurve die gestrichelte Gerade aus Abb. 16.2. Nur
die Spannungen 0 V, Upgp und alle ganzzahligen Vielfachen von Upgp entsprechen den idea-
len Digitalwerten. Die maximale Abweichung von der Idealwert tritt fiir Analogspannungen
knapp unter dem Wert n Upgg auf und betrigt fast ein Upgg. Man kann die maximale Dis-
krepanz halbieren, wenn man die Stufenfunktion um Uysg/2 nach links verschiebt. Dies ist in
Abb. 16.23 dargestellt. Die entsprechenden Abweichung von der idealen Ubertragungskurve
in Abb. 16.24.

111 T T T T T T

110 — ]

101 i

100 i

o1l f 1

Digitaler Code

010 F -

001 | —== _

000 1 1 1 1 1 1

Uanalog

Abb. 16.23 Ubertragungsfunktion eines idealen ADC. Die gestrichelte Gerade dient nur zur Veran-
schaulichung der Treppenfunktion.

BEngl. integral nonlinearity
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Abb. 16.24 Darstellung des Quantisierungsfehlers: Zwischen den Eingangsspannungen eines Ab-
schnittes wird nicht binar entschieden.

Zur Analyse des Quantisierungsfehlers QF bestimmen wir die mittlere quadratische Abwei-
chung der Eingangsspannung Ugapaleg vom Digitalwert, ausgedriickt in Digitalcode Upgg, im
Intervall [1/2 Ursp, 3/2 Urgg]. Dies entspricht der einfachsten Rechnung. Natiirlich hédtte man
auch andere geeignete Intervalle oder den gesamten Wertebereich des ADC analysieren kon-
nen. Daraus ergibt sich dann

— 1 3 ULss 9
QE = ULSB /é Uiss (Uanalog - ULSB) dUanalog

1

= U

L e

= ULSB . analog analog
—3 ULss

ULsB
3 +
_ 1 Uanalog 2 _ UESB
Uisp 3 _ULsm 12
2

Das RMS des Quantisierungsfehlers ist also Urgp/ V12.

Mit Hilfe des so bestimmten Rauschens kann das Signal-zu-Rauschverhiltnis SNR!* fiir ein
Sinussignal bei Vollausschlag berechnet werden:

Das Rauschen entspricht dem Quantisierungsfehler QF (siche oben). Das mittlere Signal
(RMS) ergibt sich aus

Urss Ursg 2"

2v2

2"sin2w ft = S =

Und somit der db-Wert des SNR
2" ULsB 3
SNR = 20log, gL\g =20 log2" 420 log\/;% 6n+1,76db .
V12

HMsignal-to-noise ratio
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Offsetfehler

Der Offsetfehler (Gleichanteilverschiebung) verschiebt die gesamte Ubertragungskennlinie um

einen festen Wert. ,Die Treppe beginnt zu frith oder zu spéat.“

Abb. 16.25

Gainfehler

Beim Gain-Fehler oder Skalenfaktor-Fehler ist die Skalierung der Ubertragungskennlinie gro-
Ber oder kleiner als 1. ,Die Treppe hat zu breite oder zu schmale Stufen, aber alle Stufen sind
gleich hoch*

Digitaler Code

Darstellung des Offsetfehlers. Die gepunktete Ubertragungskennlinie enthélt einen Off-
setfehler und ist gegentiber der idealen Lennlinie (durchgezogen) verschoben.

Digitaler Code

111

110

101

100

011

010

001

000

111

110

101

100

011

010

001

000

16 ADC unp DAC

Uanalog

Y
\
'\

\

Abb. 16.26 Darstellung des Gainfehlers

Gain- und Offsetfehler werden in Summe als , Full Scale Error“ bezeichnet.

Uanalog

: Der Skalenfaktor der gepunkteten Kennlinie ist fehlerhaft.
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Differentieller Nichtlinearitatsfehler (DINL)

DNL, — Ui —Ui) —Uisp _ Uip1 Ui, (16.10)
ULss Urss

Ui+1 entspricht der Analogspannung, an der der i-te Digitalwert zum (i + 1)-ten Digitalwert
springt. Der DNL ist ein Ma8 fiir die Abweichung der Stufenbreite vom Sollwert (Ursp). Jede
Stufe kann individuell vom Soll abweichen. Bei einem idealen ADC gilt DNL= 0 fiir alle
Stufen.

111 T T T T T T

110 f

101 f ™ 1

100 | ; - .

011 F i 4

010 — .

Digitaler Code

001 F ! : b

OOO L 1 1 1 1 1
Up U1 Uz Us Us Us Us Ur

Uanalog

Abb. 16.27 Darstellung des differentiellen Nichtlinearitétsfehlers.

Fehlende Digitalwerte

Hier variert die Stufenhdhe, bzw. es fehlt eine Stufe oder die Stufe hat die Breite 0. Falls
DNL; > 1, wird ein Digitalwert nie erreicht.

111 T T T T T T

o+ e

101 | e -

100 | pmmmm——- -

011 f T 1

010 F i

Digitaler Code

001 F i

OOO 1 1 1 1 1

Uanalog

Abb. 16.28 Ein fehlender Digitalwert.
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Integraler Nichtlinearitédtsfehler (INL)

Ny = Wit Zilhsy _ Uimlo (16.11)
ULsB ULsB

Der INL-Fehler ist das Ma$ fiir die Abweichung der Hohe (nicht der Breite) der i-ten Stufe vom
Sollwert bzw. fiir die Abweichung der Position der i-ten Stufe zu der nominellen Stufenkante.
Der INL der i-ten Stufe entspricht der Summe aller vergangenen DNLs, z.B.

Uy, — Uy
INL, = —/——— -2
2 Urss
— DNL1+DINL2:M_1+M_1_
ULss ULss

Die DNLs kénnen sich kompensieren, wenn sowohl zu schmale und zu breite Stufen auftreten
oder verstirken, z.B. wenn alle Stufen zu breit sind. Falls INL > 1 LSB, wird ein Digitalwert
des ADC iibersprungen.

111

101 | : -
100 et .
011 f - -

010 F /:/:’_ J

Digitaler Code

001 b e -

000 Z i 1 1 1 1 1

U, analog

Abb. 16.29 Darstellung des integralen Nichtlinearitatsfehlers.

Im Gegensatz zu Offset und Verstarkungsfehlern kann man DNL und INL nicht kompensieren.
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1.50 .
POSITIVE INL = +0.43 LSB
NEGATIVE INL = -0.49 LSB
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CODE

Abb. 16.30 Verlauf des INL-Fehlers iiber dem Digitalen Code fiir den AD7622 von Analog Devices
(siehe Datenblatt).

Clock-Jitter

Ein Analogsignal wird in der Regel nicht direkt auf den ADC-Eingang gelegt,sondern erst auf
eine vorangehende ,Sample and Hold“-Schaltung (siehe Abb. 16.9). Hier wird das Signal zu
festen Zeiten abgetastet und auf einen Kondensator gespeichert. Der Abtastzeitpunkt wird
durch ein Tastsignal vergeben. Eine Abweichung des Tastsignals vom Soll nennt man ,,Clock-
Jitter“. Es ist duflerst wichtig, den Clock-Jitter sehr klein zu halten, am besten im Bereich
von ps oder hunderten von Femtosekunden. Dies sieht man in Abb. 16.32.
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16 ADC unp DAC

HIGHER FREQUENCY
INPUT SIGNAL

LOWER FREQUENCY
INPUT SIGNAL

dt = CLOCK JITTER

DN1013 FO1

Abb. 16.31 Illustration des Effekts von Clock-Jitters AT auf die gespeicherte Signalamplitude fiir
zwei mogliche Eingangssignale (Quelle: Design Note 1013).

Ein schnelles Signal, dessen Amplitude stark mit der Zeit variiert (hohe ,, slew rate“) fithrt
bei einer Variation At des Taktpulses zu einen gréfleren Fehler als ein langsames Signal. Dies
ist in anderer Form auch in Abb. 16.32 dargestellt.

SNR (dB)

9° e
Y= o
™ NN S
70 NSRS

N N N

\ \ \\ N \\ 200fs

N I

50 PN TN NN 500fs

NI NI 111

50 \\ \\ \\\\ \\ \\\\j1 ps

N ‘\ N N 2ps

40 \\ N ™ ~\\ 5‘P|€%

\ \ [N

30 \\ \\ \\\\\1 OpS

\\ \\\ZOpS

20 100ps \ 50ps ||

1 10 100 1000

INPUT FREQUENCY (MHz)

DN1013 F02

Abb. 16.32 Signal-zu-Rausch-Verhéltnis (SNR) in db fiir ein harmonisches Eingangssignal fester
Frequenz fiir verschiedene Jitterwerte (Quelle: Design Note 1013).

Man sieht, dass die Anforderungen an die Genauigkeit der Clock recht hoch sind. Die Kurven
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der Abb. 16.32 entsprechen der Gleichung
SNR(db) = =20 log (27 fein - 0) (16.12)

Hier ist fein die Frequenz des Eingangssignals (nicht der Clock!) und § der mittlere Clock-
Jitter.

Dynamisches Verhalten eines ADC

Ein ADC hat keine ideale lineare Ubertragungsfunktion. Dadurch kénnen nach der Digi-
talisierung im Ausgangsignal Frequenzkomponenten enthalten sein, die im Eingangssignal
nicht vorkommen. Es gibt verschiedene Moglichkeiten diese Verzerrung zu quantifizieren. Fi-
ne davon ist die sogenannte , Total Harmonic Distortion® (THD). Hier vergleicht man die
Amplitude A; der ersten fiinf Oberwellen mit der Amplitude Ay der Grundfrequenz.

16.13
Ein Beispiel ist in Abb. 16.33 gezeigt. Hier sind nur die Harmonischen 1. und 2. Ordnung bei
200 kHz und 300 kHz von Belang. Die héheren Frequezkomponenten sind stark abgeschwacht.
Da die Amplitude der 2. Oberwelle bei 300 kHz mit rund -100 db dominiert, ergibt sich der
THD dieses ADC zu rund -100 db.

THD:\/A%+A§+A§+A§+A§

0
| | |
%0 fs = 2MSPS
fiy =100.7kHz

- SNR = 91dB
[) p—
5 40 THD = -100dB
* SFDR = 101dB
=z 60 SINAD = 90.5dB |
('S
5 -80
m
z
w -100
[a]
= Iy
E 120 b
S
< 140

-160

N 'I|

-180

hg
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
FREQUENCY (kHz)

Abb. 16.33 Dynamischen Verhaltens und Rauschen des AD7622 (siehe Datenblatt) fiir eine harmo-
nische Eingangsschwingung von 100 kHz.
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Programmierbare Digitallogik besteht aus den uns bekannten Logikgattern und Speicherbau-
steinen. Im Gegensatz zu diesen kann der Benutzer die Funktion dieser Elemente aber selbst
einstellen und dadurch duflerst flexibel mafigeschneiderte komplexe Schaltungen aufbauen.

Programmierbare Bausteine treten in den unterschiedlichsten Varianten auf. Eine Ubersicht
ist in Abbildung 17.1 dargestellt. Verwandt mit den aufgefiihrten Bausteinen ist der FPGA,
der aber weit leistungsfdhiger als selbst ein CPLD ist.

PLDs

SPLDs CPLDs

' ! ) } )

PROMs PLAs PALs GALs etc.

Abb. 17.1 Programmierbare Logikbausteine [18].

Die benutzten géngigen Akronyme sind in Tabelle 17.1 zusammengefasst.

PLD | Programmable Logic Device
SPLD | Simple Programmable Logic Device
CPLD | Complex Programmable Logic Device

PROM | Programmable Read-only-Memory
PLA | Programmable Logic Array
PAL | Programmable Array Logic
GAL | Gate Array Logic

FPGA | Field Programmable Gate Array

Tab. 17.1 Gaéngige Akronyme programmierbarer Digitallogikbausteine.

FPGA sind in der Detektorinstrumentierung, der in Datenauslese und fiir schnelle Trigger-
systemen unersetzlich. FPGAs sind auch in industriellen Anwendungen als sogenannte , em-
bedded systems* weit verbreitet und kommen z. B. im Auto zum Einsatz.

Wir behandeln eine moderne FPGA-Familie am Ende dieses Kapitels.
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17.1 Riickblick: Schaltalgebra

Leider gibt es eine Vielzahl von Symbolen fiir die grundlegenden Verkniipfungen. Nicht alle
sind gleich bequem. Fiir ODER, UND und NICHT werden z. B. die in der Tabelle 17.2 einge-
tragenen Symbole gerne verwendet. Ich empfehle die erste Zeile, die angelsédchsische Notation,
da hier die Rechenregeln fiir logische Operationen denen der Multiplikation und Addition re-
eller Zahlen sehr dhnelt.

| ODER | UND | NICHT

a+b a-b a
a|b a&b la
aVvb aAb —a

Tab. 17.2 Symbole fir die logischen Verkniipfungen ODER, UND und NICHT.

17.2 SPLDs

SPLDs sind die Klasse der sogenannten einfachen programmierbaren Logikbausteine. Dazu
gehoren die PROMs, PLAs und PALs. Wie bei Speichern gibt es auch hier sowohl einmalig
wie mehrfach programmierbare Varianten dieser Bausteine.

Ein PROM (Kap. 15) ist ein Logikbaustein, der logische Ausdriicke als Summe von Produkten
darstellt. Dabei ist die UND-Matrix vorgegeben und die ODER-Matrix kann programmiert
werden (Abb. 17.2 und 17.3).

a b c

&

—4— Predefined link
- Programmabile link

<ps

=\ /la&lbé&lc
Address 0 I_&/ ' |
Address 1 @ la&l & c
la&b &!lc g
Address 2 @ ' £
Address 3 @ tadbé&c DO:
a&lb&lc £
Address 4 @ g
|
Address 5 @ ablbéc g
Address 6 @ adbdle 5’
~|aé&bé&c o
Address 7 I_&/
alablbcl

Predefined AND array

Abb. 17.2 PROM mit den Adresseingéngen a, b, ¢ und den Datenausgéngen w, x, y vor der Pro-
grammierung. Links sind die UND- oder Produktterme, rechts die ODER~ oder Sum-
menterme [18].

Das PROM in Abbildung 17.2 und 17.3 hat acht Adressen und dementsprechend drei Ein-
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gangsvariablen. Alle kombinatorisch moglichen UND-Terme (siehe Tab. 17.3) werden in die
ODER-Matrix geleitet und dort wie bendtigt verkniipft. Im Gegensatz zu den frither vorge-
stellten Beispielen von Normalformen treten in Abbildung 17.3 nur Summenterme mit genau
drei Variablen auf. Erst durch Anwendung der Regeln der Schaltalgebra erhélt man die ver-
einfachten Ausdriicke aus Abbildung 17.3 (siehe auch Tab. 17.4).

Adresse | UND — Ausgang

abc
abc
abe
abc
abc
abc

abe

BN B N O U =)

abe

Tab. 17.3 Logische Verkniipfung am Ausgang der UND-Matrix.

Ausgang Logische Verkniipfung am Ausgang des PROM
W abe + abc = ab
X abe + abc + abc + abc + abe + abe = ab + @b + ab = a + ab = ab
y @bc + abc + abc + abe = ac + abc + abe = ac + be + abe =
(a+5) ¢+ abe = abc + abé = ab & ¢

Tab. 17.4 Logische Verkniipfung am Ausgang des PROM.
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17.2 SPLDs

X<
o
B

—4— Predefined link

-~ Programmable link

Address 0 @ la&lbé&lc

Address 1 @ la&bé&c

Address 2 @ la&b &lc

Address 3 @ la&bd&c

Address 4 @ a&lba&lc

Address 5 @ a&hba&c

Address 6 @ a&ba&lc

Address 7 @ a&bd&c é
alabl!bcl U t‘j
Predefined AND array é é é

w=(a&b) ﬂ

x=1a&b)

y=(a&b)*c

Programmable OR array

Abb. 17.3 PROM nach der Programmierung [18]. In der Definition der Variable y steht A fiir XOR.

Natiirlich kénnte man sich mehr als drei Datenausgénge vorstellen. Dafir ist das dargestellte
PROM aber zu klein.

Ein PLA ist dhnlich wie ein PROM aufgebaut (Abb. 17.4 und 17.5). Hier kénnen aber so-
wohl die UND-Matrix wie die ODER-Matrix programmiert werden. PLAs sind flexibel, aber
langsamer als PROMs und daher weniger gebréduchlich als PALs.

a C

AN

—4— Predefined link

—%- Programmable link

N/A
3 N/A
3 N/A

alablbcl

Predefined AND array

Abb. 17.4 PLA vor der Programmierung [18].

vy

Programmable

OR array
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a b c —4— Predefined link
% % % -%- Programmable link

)L @ a&bé&c | o

)y 28&c £z

D, E 5

b & lc ‘% r;:“

o) 20
alablbcl @ o

Predefined AND array woox
w=(a&c)|(b&lc) J

x=(@&b&c)|(lb&lc)
y=(a&b&c)

y

Abb. 17.5 PLA nach der Programmierung [18].

Bei einem PAL (Abb. 17.6) ist im Gegensatz zum PROM nicht die ODER-, sondern die
UND-Matrix programmierbar.

a b c

—4— Predefined link
% ;a % - Programmable link

) |22 {) ()|
Predefined OR array

alablbcl :_jt_?:_j
Y

Programmable
AND array

Abb. 17.6 PAL vor der Programmierung [18].

Zwei beliebte PALSs sind das 16R8 und das 22V10 von AMD. Hier gibt es 8 Eingangspins und
weitere 8 Pins, die entweder als Eingang oder Ausgang konfiguriert werden kénnen.

Oft gibt es eine Reihe weiterer Optionen, die festlegen, ob das PAL mit oder ohne Register
betrieben werden soll, welche Polaritdt die Ein- und Ausgédnge haben sollen, etc.
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17.3 Gate Arrays

Ein ,Gate Array* ist eine Ansammlung von standardisierten Logikelementen und Transistoren
auf einem Wafer, die noch nicht durch die Metalllagen verbunden sind. Die Metalllagen werden
je nach Nutzer unterschiedlich auf die vorgefertigten Wafer aufgebracht. Dadurch reduzieren
sich fiir den Nutzer die Kosten im Vergleich zu der Entwicklung eines ASIC! erheblich. Da der
Nutzer vermutlich nur einen Bruchteil der bereitgestellten Bauteile einsetzt, ist die effektive
Integrationsdichte eines Gate Arrays eher gering.

4 ¢ .
A

(a) (b)

-
4{

P
P

Abb. 17.7 Grundstrukturen eines Gate Array [18]: (a) Gate Array CMOS basic cell. (b) Gate Array
BiCMOS basic cell.

Der Gate Array in Abbildung 17.7(a) stellt verschiedene MOSFETs und Widerstiande zur
Verfligung, der Gate Array in Abbildung 17.7(b) zusétzlich noch npn- und pnp-Bipolartransis-
toren.

Die in Abbildung 17.7 vorgestellten Komponenten werden in Blécken bzw. Sdulen auf einem
Gate Array plaziert. So kénnen sich z. B. Arrays mit einfachen Sdulen oder Doppelsdulen, wie
in Abbildung 17.8, ergeben.

110 cells/pads

Channels

Basic cells

Abb. 17.8 Platzierung der Elementarzellen auf dem Gate Array [18]: (a) Single-column Array. (b)
Dual-column Array.

! Akronym fiir Application-specific Integrated Circuit
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17.4 CPLDs

CPLDs sind aus mehreren SPLDs, meistens PALs, zusammengesetzt. Die einzelnen PALs
sind durch eine Vielzahl von programmierbaren Verbindungen verbunden. In einem CPLD
werden also die Verbindungen innerhalb eines PALs und zwischen den PALs programmiert.
Nach dem Programmieren bleibt die Verbindung bis zum Abschalten der Versorgungsspan-
nung oder einem Reset erhalten. Als Programmierungstechnologie verwendet man EPROMs,
EEPROMSs oder SRAMs. Es war historisch wichtig zu verstehen, dass es von Vorteil ist, nicht
jede mogliche Verbindung zur Verfiigung zu stellen. Die Struktur eines CPLDs ist in Abbil-
dung 17.9 dargestellt. Man erkennt die globalen breiten Verbindungsstraflen und die lokalen
schmaleren Verbindungen.

Programmable
Interconnect
matrix

\

7

SPLD-like
‘ blocks

Input/output pins —

Abb. 17.9 Struktur eines CPLDs [18].

Beispiele fiir CPLDs sind z. B. die MAX-Familie von Altera [19, 20, 21] oder die Mach-Familie
[22]. Die Durchlaufzeit eines CPLDs betrégt rund 5ns bis 25 ns.

100 wires
Programmable
exer
P
{ e g
—/ 30 wires ¥

Abb. 17.10 Detailansicht eines CPLD [18].

17.5 FPGA

Ein FPGA ist ein ,Field Programmable Gate Array*.
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Die Bezeichnung ,,Field Programmable“ soll ausdrucken, dass der Nutzer und nicht die Foun-
dry die Programmierung durchfiihrt.

Der Name ist allerdings nicht sehr passend, denn ein FPGA ist kein Gate Array, sondern ein
sehr komplexer Baustein mit einer Vielzahl von Logikblocken und Verbindungsnetzen, die bei-
de vom Nutzer programmiert und konfiguriert werden koénnen. Diese grundlegende Struktur
ist in Abbildung 17.11 dargestellt.

4 1 L ] L

=

4 V\
Programmable
— " u/ interconnect
y | y g
4

Programmable
- — logic blocks

- Lol

Abb. 17.11 Grundstruktur eines FPGA [18].

Im Kern besteht ein FPGA aus logisch programmierbaren Inseln in einem Meer von program-
mierbaren Verbindungen. Wie diese Analogie bereits impliziert, nehmen die Inseln sehr viel
weniger Chipfliche ein als die Verbindungen.

FPGASs sind duflerst leistungsfahige Bausteine und wichtig fiir viele Lebensbereiche. Der Welt-
markt fiir FPGAs hat ein Volumen von rund 4 Milliarden $ (in 2010). Die zwei groien Firmen
Xilinx und Altera dominieren mit einem Marktanteil von tiber 80%. Oft bemerkt man den
FPGA als Teil eines Embedded System von auflen nicht.

Bevor wir die Bauelemente eines FPGAs genauer betrachten, wollen wir uns das Datenblatt
eines Virtex-6 der Firma Xilinx anschauen. Der Virtex-6 ist eine FPGA-Familie mit mehreren
verwandten Bausteinen.

17.6 Charakteristika des Virtex-6

Abbildung 17.12 zeigt ein Entwicklungsboard mit einem Virtex-6. Diese Boards bieten viele
Angenehmlichkeiten wie Stecker, Speicherbausteine, Schnittstellen etc. Sie werden zu Beginn
einer Firmware-Entwicklung eingesetzt. Erst spiter wird der FPGA dann auf einer selbst
entwickelten, mafigeschneiderten Platine eingesetzt.
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17.6 CHARAKTERISTIKA DES VIRTEX-6

Clock generation:
Oscillator socket,
EMcC - Lpc  Singleended

connector
SFP connector
and cage DDR3
User 1/O: User SODIMM
LEDs, green

User [/O: User DIP
switch (8-pole)

Clock generation:
MGT REFCLK g

USB Mini-, SMA connectors

USB-to-UART
bridge
JTAG cable
connector
(USB Mini-B)
Status LEDs: -

Ethernet status

Ethernet
(10/100/1000)
with SGMII
] Power management:
Video - V1 »* (on backgide) PMBus controllers
connector . PCle Genl
Linear EPI (8-lane) System Monitor
| Flash .
! Gen2 (4- oC NV Interface connector
lane) GTX EEPROM, 8 Kb
128 Mb
Platiorm RX/TX Clock generation:
Flash XL port 200 MHz oscillator

Switches: USB-A Host,

USE Mini-B peripheral USBE-A Host,
User [/O: connectors _ USB Mini-B
User GPIO SMA Lail vm_._—ujm_.m_
connectors Power connectors
management:
Switches: SMA 12V power input
Clock connectors connector Status LEDs:
generation: | gpc -HpPC Switches: System ACE CF
FMC—LPC | connector Power gon/Off status

connector .@

snAMae BEEE

User I/0: LCD 16
Character x 2 line
Display

- @

System ACE Error D530
@ LED disable jumper J&62

Status LEDs: FPGA
INIT, DONE

System ACE

CF controller,

CF Connector
Switches:
FPGA_PROG B
pushbutton

Virtex-6 FPGA
Power management:
» Voltage regulators
Power management:
PMBus controllers
User 1/0: User
LEDs, green

User /O User
pushbuttons, N.O.
momentary

UGE34_02_123009

Abb. 17.12 Entwicklungsboard ML605 mit einem Virtex-6 [23].
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Die Fliache eines Virtex-6 betragt 23 mm x 23 mm bis 42,5 mm x 4,25 mm. Dies entspricht
einigen Milliarden Transistoren. Die exakte Zahl ist ein Herstellergeheimnis. Der Virtex-6
ist in einem 40 nm CMOS-Prozess der Firma UMC hergestellt. Die nidchste Generation, der
Virtex-7 oder der Stratix-5 von Altera sind in 28 nm CMOS-Technologie gebaut. Weitere
Generationen konnten in 14 nm gebaut werden.

Betriebsspannung: Nominell 1,0 V. Im Energieeinsparmodus 0,9 V. Fiir die I/O-Spannungs-
versorgung 1,2 - 25V.

Taktfrequenz: 600 MHz bis 1,6 GHz. Fiir Digital Signal Processing (DSP) 600 MHz. Diese
hohen Taktfrequenzen werden nicht fiir jedes Design erreicht.

Zahl der Pins: Es gibt 240 bis 1200 I/O Pins. Die Pins sind in I/O-Bénke mit je 40 Pins pro
Bank zusammengefasst. Die I/O-Elemente sind sehr flexibel gestaltet. So werden verschiedene
Logikstandards unterstiitzt, und es ist eine optionale Terminierung mit 100 €2 vorgesehen.
Auflerdem konnen alle Pins als Eingang oder Ausgang konfiguriert werden. Dariiber hinaus
gibt es zahlreiche andere Pins fiir Power, high-speed serial links, Konfiguration, etc.

Preis: Das Entwicklungsboard ML605 mit einem XC6VLX240T-1FFG1156 kostet ca. 1700 €,
ein XC6VLX2/0T-1FFG1156 rund 1400€, weniger bei zunehmender Stiickzahl. 1FFG1156
ist der Name des Verpackungsgehéuse.

Es gibt noch eine Vielzahl Pins fiir andere Aufgaben (Abb. 17.13).
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Abb. 17.13 FF1155 Package - HX255T and HX380T Pinout Diagram [24].

17.7 Woraus bestehen die Programmierinseln?

Die Inseln heifien bei Xilinx ,,Configurable Logic Blocks“ (CLB). Sie haben eine Unterstruktur,

die aus den ,Logic Cells“ besteht. 2

Die Logic Cell besteht aus Look-up Tables (LUT), Multiplexern (MUX) und Flipflops.

?Bei Altera FPGAs werden dhnliche Unterstrukturen ,Logic Elements“ genannt.
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I Configurable logic block (CLB)
JL LY ";’ Slice Slice
:‘i CLB CLB ‘;’;“4 ‘ Logic cell ‘ Logic cell
‘ Logic cell ‘ Logic cell
Slice Slice
:fi CLB CLB ‘ Logic cell ‘ Logic cell
‘ Logic cell ‘ Logic cell

Abb. 17.14 Struktur eines Configurable Logic blocks [18].

Die Unterstruktur der in Abbildung 17.14 dargestellten Programmierinsel variiert von Her-
steller zu Hersteller und eventuell auch von einer FPGA-Generation eines Herstellers zur
néchsten.

In allen Logic Cells werden aber Multiplexer, LUTs und Flipflops eingesetzt.

Multiplexer

Ein Multiplexer (siehe 13.2) macht den Logikblock flexibler, wirkt als Schalter bzw. zur Reali-
sierung von if-else Bedingungen. Durch Kombination der 2-nach-1-Multiplexer verschiedener
Zellen kann man Multiplexer héherer Ordnungen aufbauen.

LUT

Jede logische Funktion kann als Wahrheitstabelle dargestellt werden. Ein Beispiel fiir eine
Funktion mit drei Eingéngen a, b und c ist in Abbildung 17.15 dargestellt. Es gibt 2™ unter-
schiedliche Werte der Eingangsvariablen und jeder Kombination wird eine Ausgangsvariable
zugeordnet. Entsprechend den 2" Ausgangswerten gibt es 2" unterschiedliche Funktionen mit
n Eingangsvariablen.

In LUTs werden diese Funktionen nicht durch ihre Logikgatter dargestellt, sondern durch ein
2"-SRAM und einen 2"-nach-1-Multiplexer mit n Adresseingédngen.

Eine gute Eigenschaft der LUTs ist, dass alle Funktionen in der gleichen Zeit ausgewertet
werden konnen. Das ist bei der Implementierung mit Logikgattern nicht unbedingt der Fall.
Die Werte des SRAM werden wéhrend der Konfiguration des FPGA geladen. Im Gegensatz
zu den SPLDs werden also keine Werte oder Verbindungen permanent eingebaut, sondern
kénnen beliebig oft gedndert werden.
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Required function Truth table Programmed LUT
a_
& abec|y SRAM cells
b — '::> 00011 :} 1 000
y 001 0 0 001 Q
c 01011 1 |-010-» o
0111 o> s iy,
= | | — = o
y=(a&b)|'c 1001 3 100—>§
101]0 — 101
110 1 1 110 &
111 1 1 —1ll—>m
[ 11
abc

Abb. 17.15 Aquivalenz von Logikgattern und LUTs [18].

Ein CLB des Virtex-6 besteht aus zwei Slices. Jedes Slice besteht aus vier Logic Cells. Jede
Logic Cell beinhaltet vier LUTs, acht Speicherelemente und acht breite Multiplexer. Es gibt
Carryeingdnge und -ausgéinge zum Aufbau von Logik mit mehreren Logic Cells. Dies ist in
Abb. 17.16 bis 17.17 vereinfacht illustiert.

Slice

Logic Cell (LC)

4-input |
LUT

I
LUT MUX REG

Logic Cell (LC)

LUT MUX REG

Abb. 17.16 Illustration einer Slice aus mehreren Logic Cells (hier nur zweil!) [18].
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16-bit SR
16x1 RAM
a 4-input
b LUT
c - Y
mux
d r _ flip-flop
B I T
e >
¥
clock
clock enable LI 3
set/reset

Abb. 17.17 Tlustration einer Verkniipfung der Elemente einer Logic Cell [18].

Tatsédchlich ist die Struktur eines CLB etwas komplexer. In Abbildung 17.16 wird ein voll-
stdndiges Diagramm eines Slice gezeigt.

375



17.7 PROGRAMMIERINSELN

17 PROGRAMMIERBARE DIGITALLOGIK

—_D_ p SR
couT OSFLD
o
[ﬁ e EIHI:IF'I!I Res=t Typs
—cK O SYTIC/ASTIC
SR SnGiAE)
[,
o ! OFFLAT
(e S
> DML
e o—] AAl ) >
E =D
:§ ! ™ OFFLAT
¥4 oMM @ — 0o
o gINITO
SAHI
OSRHI —CE Hap e
_—D_ O osHo L oK '
eI R — en
— gﬁ olMITa |
] SH [
:P r—1 T
o A ' s CMLIX
o o—] asa ) 1
E G
o I ™ OFFLAT
X OINm @ o
o olNIT
O2AHI
o SRHI e 02
_—D_ b osELo L~ ok 05
oM sA
—CE piNme ]
1% __sp
|
- [
B [ BMLIX
Bl | A ). i
. iy -
[}
= ] OFFLAT
o8 EX oiMIT1 oL B2
D OiNITo
HHee BE
o ]
0 SAHI |~ —cK
__D_ L' osALO il
0N
—CE pinmoe @
1% =m
JF—= l h
o
A | L T AMLIX
At o—] asa —— D 1
’: A
o ' ’ ™ OFFLAT
Y OINMm @ Ao
o olNITO
[ T 1.c o=AHI
P gi O2ALD
= 2R
o :l
SR> [}
CE = D
T — |
CIM
Lg_D4 2B

Abb. 17.18 Aufbau des sogenannten SLICEL [24].

Hier sieht man, dass es Verbindungen zwischen den LUTs gibt, erkennt die Carry-Struktur
und einiges mehr. Die LUTs im obigen Schaltplan haben 6 Einginge, aber auch LUTs mit
4 und 5 KEingéngen sind haufig. Das ist technologie-, generations- und herstellerabhingig.
Auflerdem héngt die optimale Wahl davon ab, welche Kenngréfie optimiert werden soll, z. B.
die Chipflache, der Energieverbrauch oder die Rechenleistung.
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17.8 Woraus bestehen die Verbindungen?

Die Verbindungsmatrix (sea of interconnects) zwischen den Blocken des FPGAs ist von grofi-
ter Bedeutung. Wir betrachten hier nur von SRAMs gesteuerte Verbindungen, wie sie in den
wichtigsten FPGAs von Altera und Xilinx verwendet werden. Es gibt aber auch moderne
FPGAs, die nicht reversible Verbindungen (anti-fuses) verwenden, z.B. von Actel und auch
Xilinx. Der Vorteil dieser Verbindungen ist, dass sie beim Abschalten der Stromversorgung
erhalten bleiben, weniger Platz kosten und viel ,sicherer* sind.

Die Verbindungen und programmierbaren Schalter an den Kreuzungspunkten nehmen bei
weitem den grofiten Raum in dem FPGA ein. Bis zu 90% der FPGA-Flache ist damit belegt.
Die von den Logikblocken besetzte Flache liegt damit in der GroBenordnung von nur 10%. In
den Verbindungsstrukturen entstehen die grofiten Signalverzogerungen.

Es gibt unterschiedliche Verbindungstypen und Verzweigungsschalter, die in Abbildung 17.19
dargestellt sind:

a) Programmable Routing Switch
b) Input Connection Block

Auch die Lange der Verbindungen variiert je nach dem, ob benachbarte oder weiter entfernte
Logikbl6cke verbunden werden miissen.

Qutput Connection Block Programmable Routing

Feoa= 14 Swich
r ‘¥ !"‘,
Logic | > ¢ 5 /Logic >
Block " Block
Input Gonnecion oy I £ t
Block ===~ . Rt
Fon= 214 N
I | &
: \\ "l \I
..... R
“~
Logic [~ ’ Logic [™ 1LY Lgng W”f
Y egmen
Block Block
. Short Wire
T Segment
W< ¢
L j :
]

Switch Block Routing Track

Abb. 17.19 Verbindungstypen eines FPGA [25].
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o = MW

(a) Disjoint

Abb. 17.20 Zwei Schaltblocktypen [25].

Abbildung 17.20 soll illustrieren, dass dieses Thema komplex ist. Im linken Bild gibt es die
Moglichkeit, von der waagerechten Spur ,n“ auf dieser Spur zu bleiben oder auf die senk-
rechte Spur ,n*“ umzusatteln. Hier sind beide Richtungen, nach oben oder unten méglich und
entsprechen einem unterschiedlichen Schaltzustand.

Analoges gilt bei Betrachten eines Eingangssignals auf der senkrechten Spur.

Im rechten Bild sind gleich viele Schalter verwendet, aber man kann von der waagerechten
Spur ,,n“ sowohl nach oben auf die Spur ,n“ wie nach unten auf eine Spur ,j* mit ,j* #
,0° wechseln. Man kann wie im linken Bild auch auf der waagerechten Spur bleiben. Beide
Schalter haben die ,,Switch box connectivity* 3. Es gibt auch Schaltarchitekturen mit noch
mehr Verzweigungsmoglichkeiten.

Gleichzeitig ist es interessant, wie die Schalter realisiert werden. Auch hier gibt es viele un-
terschiedliche Architekturen und natiirlich auch Technologien: einfache transmission gates,
tri-state buffers, Multiplexer, uni- oder bi-direktionale Schalter, Schalter mit SRAM oder
Flipflops, etc.

17.9 Clockverteilung

Die Taktverteilung auf einem grofien FPGA ist duflerst komplex. Sogenannte ,,Clock Mana-
ger* stellen unterschiedlich einstellbare Taktfrequenzen zur Verfiigung, hier von 600 MHz bis
1,6 GHz. Gleichzeitig gibt es Jitterfilter und Phasenverschieber (z.B. um 30 ps).

Im Virtex-6 gibt es 32 sogenannte globale Taktleitungen, die die gesamte Flache des FPGA
abdecken. Es gibt auch Regionen, in denen eine externe Clock zugeschaltet werden kann.

Wichtig sind die ,Phase Locked Loops“ (PLLs), mit denen man aus einem langsamen &ufleren
Takt einen phasengekoppelten schnellen internen Takt erzeugt. Der schnelle Oszillator ist ein
VCO (voltage controlled oscillator), bei dem die Ausgangsfrequenz von der Steuerspannung
abhéngt.
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Externer Takt

VCo N

Voltage Controlled 1:N-Teiler Phasenvergleich
r Oscillator _‘

A 4

Abb. 17.21 Steuerung des Taktes auf einem FPGA.

17.10 Boundary Scan

Der boundary scan wurde von der Joint Test Action Group (JTAG) entwickelt und wurde
dann IEEE Standard 1149.1

Problem: wie testet man einen komplexen Baustein in einem moglicherweise fehlerhaften
Board mit sehr vielen méglichen Zustdnden?

Losung: Boundary scan. Alle SRAMs fiir die Konfiguration bilden ein grofles Schieberegister.
Auch die Ausginge des FPGA sind damit verbunden und kdénnen seriell ausgelesen werden.

Der JTAG port hat vier Eingénge:
e Data in
e Data out

e Clock

e Mode select (und einen optionalen Reset).

JTAG data out <—| — JTAG data in

From previous
JTAG filp-flop

|
To internal _[Y'\ Input pin from
logic “ J\ T outside world

JTAG flip-flops

|~ Input pad

From internal | ‘L|A/ Output pin to
logic ’[H outside world
v
™
T T Output pad
JTAG filp-flop

Abb. 17.22 JTAG data [18].
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17.11 Datenleitungen

Um die Parallelitdt eines FPGA optimal zu nutzen, muflen fiir viele Anwendungen hohe
Datenraten zur Verarbeitung in den FPGA iibertragen werden. Je nach Aufgabe werden
dann weniger oder aber sogar mehr Daten an den nachsten elektronischen Baustein weiter-
gegeben. Deshalb werden eine Vielzahl von schnellen Dateniibertragungsblocken zur seriellen
bi-direktionalen Dateniibertragung, sogenannte Transceiver, bereitgestellt. Ein Transceiver
kann, abhhéngig von seiner Konfiguration, Daten senden oder Daten empfangen.

Die Transceiver sind an differentielle serielle Leitungen angeschlossen. Eine Vielzahl von Lo-
gikstandards wird unterstiitzt. Siehe Abschnitt iiber SerDes. Es gibt Transceiver, die auf
geringe Leistung optimiert sind und Links fiir maximale Ubertragungsraten.

 Transceiver block

_Differential pairs

FPGA |

V\
»
\
N

L
'y
-

Abb. 17.23 FPGA Transceiver [18].

Der XCV6LX240T verfiigt iiber 24 GTX-Transceiver mit insgesamt 24 x 480 Mb/s bis zu 24
x 6,6 Gb/s Bandbreite. Dadurch ist ein schneller und flexibler Dateniibertrag moglich.

17.12 Zusatzliche Bauelemente eines FPGAs

Neben den vorgestellten Logikzellen und -blécken werden in den meisten FPGAs zusétzliche
optionale Bauelemente bereitgestellt.

Distributed RAM: Nur Xilinx. Manche Slices enthalten extra memory (SLICEM).

Block RAM: Es gibt dezidierte RAM-Blocke, die {iber den FPGA verteilt sind. Allerdings
ist ihre Grofle mit 5 bis 32 Mb (Megabit, nicht Megabyte!) recht begrenzt. Hier braucht man
in der Praxis immer einen externen grofien Speicher.

Das BRAM hat zwei unabhéngige Zugénge (Ports). Es ist getaktet.

Mikroprozessoren: Man unterscheidet zwischen ,soft* und ,,hard“ CPUs. ,Hard“ sind fest
im FPGA eingebaut. ,,Soft* baut man aus den FPGA Logikzellen auf. Das wird vom Herstel-
ler mit der entsprechenden Software unterstiitzt.

,2Hard* ist weniger h&ufig als friither. Dies gab es bei V-4 und V-5, aber nicht mehr beim V-6.
Stattdessen gibt es einen ,soft core* MicroBlaze Prozessor. Der MicroBlaze hat eine 32-bit
RISC architecture und wurde von Xilinx fiir die Implementierung in dem FPGA optimiert.
Dasselbe gilt fiir den Nios II von Altera.

DSP: Dedizierte Prozessoren fiir die Digitale Signalverarbeitung (DSP). Ein einfaches Bei-
spiel ist der Block: Multiply, Add, Accumulate (MAC) in Abbildung 17.24.
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(Virtex-6: 25 x 18 Zweierkomplement Multiplizierer mit 48-bit accumulator.)

ADC: 10-bit 200 KSPS 3 als Monitor fiir Temperatur und Spannungen. Auch fiir externe
Anschliisse zugénglich.

Multiplier
Adder
Accumulator
/

¥
A[n:0] l:$

X v
B[n:0] —— + y  Yl(2n - 1):0]

MAC

Abb. 17.24 Eine MAC-Einheit [18].

Main FPGA fabric The “Stripe”
STV
uP
RAM Microprocessor
PN core, special RAM,
Rl peripherals and
Vo /0, etc.
etc.

Abb. 17.25 Main FPGA fabric [18].

3kilosamples per second
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17.13 Ubersicht: Virtex-6

Die

Elemente der FPGAs der Virtex-6-Familie sind in Abbildung 17.26 dargestelllt.
OBl B Block RAM Blocks Tranecawers
Device | togic ——RsPasE mucs® | Blocks for | Ethernel e | st
Siices(? | Dietrbuted 1B Kb 36 Kb | M PClExpress GTx | grH | Banks®™ VO
XCeVLX75T 74,496 | 11,640 1,045 288 312 156 | 5,616 6 1 4 12 0 9 360
XCeVLX130T | 128,000 | 20,000 1,740 480 528 264 | 9,504 10 2 4 20 0 15 600
XC6VLX195T | 199,680 | 31,200 3,040 640 688 344 12,384 10 2 4 20 0 15 600
XC6VLX240T | 241,152 | 37,680 3,650 768 832 416 | 14,976 12 2 4 24 0 18 720
XC6VLX365T | 364,032 | 56,880 4,130 576 832 416 | 14,976 12 2 4 24 0 18 720
XC6VLX550T | 549,888 | 85,920 6,200 864 1,264 | 632 | 22,752 18 2 4 36 0 30 1200
XC6VLX760 | 758,784 | 118,560 8,280 864 1,440 | 720 | 25,920 18 0 0 0 0 30 1200
XCeVSX315T | 314,880 | 49,200 5,090 1,344 | 1,408 | 704 |25,344 12 2 4 24 0 18 720
XC6VSX475T | 476,160 | 74,400 7,640 2,016 | 2,128 | 1,064 | 38,304 18 2 4 36 0 21 840
XCBVHX250T | 251,904 | 39,360 3,040 576 1,008 | 504 | 18,144 12 4 4 48 0 8 320
XC6VHX255T | 253,440 | 39,600 3,050 576 1,082 | 516 | 18,576 12 2 2 24 24 12 480
XC6VHX380T | 382,464 | 59,760 4,570 864 1,636 | 768 | 27,648 18 4 4 48 24 18 720
XC6VHX565T | 566,784 | 88,560 6,370 864 1,824 | 912 | 32,832 18 4 4 48 24 18 720

Die

Abb. 17.26 Ubersichtstabelle: Virtex-6 FPGA [26].

Zahl der Logic Cells ist sowohl bei Xilinx wie Altera im Namen enthalten.

Beispiele: Der XC6V (fiir Xilinx Virtex-6) LX (Typ LX) 75T enthélt rund 75k Logic Cells.

Der

XC6VHV565T enthélt 566k Logic Cells.

17.14 Firmwareentwicklung

Die

Programmierung eines FPGAs, also die Erstellung der Firmware erfolgt in den folgenden

Schritten:

1.

Funktionsbeschreibung des FPGAs mit einer Hardware Description Language (HDL)
z.B. VHDL oder Verilog. Mittels einer funktionalen Simulation (RTL-Simulation) wird
abschliessend tiberpriift, ob das in VHDL ausgedriickte Modell der Schaltung sich wie
gewiinscht verhélt. Hierbei wird der Datenfluss durch die kombinatorische Logik und
die Speicherbausteine simuliert, ohne das Zeitverhalten abzubilden.

. Danach Synthese, das heifit Interpretation des VHDL-Codes und Abbildung der Firm-
ware auf Logikbausteine (LUTs, MUX, Register, etc.) und erstellen einer ,Netlist* auf
Register-Transfer-Level (RTL).

Implementierung, d.h. Abbildung der abstrakten Logikbausteine auf den spezifischen
FPGA mit den Einzelschritten: , Translate“, ,Map“, ,Place and Route". Jetzt ist genau
festgelegt, welche Bausteine und Verbindungen auf dem FPGA benutzt werden. Damit
ist auch der Platzverbrauch des Designs auf dem FPGA bekannt. Danach Simulation
des Zeitverhaltens. Iteration von 1. bis 3.

. Das Ergebnis ist eine Bitfolge (bit stream), die man in den FPGA laden kann. Das Kon-
figurieren dauert nur Sekunden. Die Konfigurationsregister eines V-6 sind — abhéingig
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vom Untertyp — 16 bis 160 Mb groff. Jetzt kann man das Verhalten der implementierten
Hartware mit den obigen Simulationen vergleichen. Eventuell sind weitere Iterationen
notig.

Sehr interessant ist auch die partielle Rekonfiguration des FPGA, bzw. die aktive Rekonfigu-
ration wahrend der Rechenzeit.

Schematic Gate-level
capture netlist

Mapping
b’
Packing
<

Place-and-
Route

il

Fully-routed physical Gate-level netlist
(CLB-level) netlist for simulation

R e | =——

Timing analysis
and timing report

SDF (timing info)
for simulation

Abb. 17.27 Schematischer Ablauf einer Firmwareentwicklung [18].

17.15 Warum FPGAs?

Das Problem der ASICs sind die hohen Entwicklungs- und Maskenkosten, bei einer mogli-
cherweise begrenzten Nutzerzahl.

Natiirlich gibt es commodity ASICs, z. B. CPUs und GPUs, in hohen Stiickzahlen, die aber
fest verdrahtet und nicht billig sind.

Was macht den FPGA so leistungsstark?

e Er ist zwar nicht so hoch getaktet wie eine CPU arbeitet dafiir aber parallel!

Dadurch ist er im Vergleich zu CPUs und GPUs energieeffizient.

Im Vergleich zum ASIC sind FPGAs schon bei kleinen Stiickzahlen billig.

Die Entwicklungszeit ist viel kiirzer als beim ASIC-Design (nur Firmware).

Fiir Detektorbauer in der Teilchenphysik, Schwerionenphysik oder an Neutronenquellen, Syn-
chrotonstrahlungsquellen, etc. haben FPGAs verschiedene Nachteile:
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e Im Wesentlichen gibt es keine Analogfunktion.

e Die Abwirme bzw. der Stromverbrauch ist im Vergleich zum mafigeschneiderten inte-
grierten Schaltkreisen zu hoch.

e FPGAs sind nicht notwendigerweise sehr strahlenhart.

Dadurch werden FPGAs in der Regel nicht in der unmittelbaren Detektornihe eingesetzt
(Frontend), sondern erst nach Ubertragung der Daten in eine bequeme Umgebung zur Wei-
terverarbeitung (Backend).

\ ASIC \ FPGA \ GPU \ CPU \
Rechenleistung ,optimal® hoch hoch mittel
Speicher (on-chip) ,optimal“ | mittel mittel gering
Bandbreite/Datenrate (off-chip) | “optimal“ | hoch hoch mittel
Taktrate “optimal“ | gering hoch hoch
Leistungsaufnahme “optimal“ | gering | sehr hoch hoch
Energieeffizienz “optimal gut schlecht | sehr schlecht
Entwicklungsaufwand sehr hoch hoch mittel gering
Kosten sehr hoch | mittel gering gering

Tab. 17.5 Qualitativer Vergleich der Eigenschaften von ASICs, FPGAs, GPUs und Multicore bzw.
Mancore CPUs.

ASICs sind per definitionem immer auf die jeweilige Anwendung optimiert. Doch sie sind,
bis auf sehr hohe Stiickzahlen, fiir den Nutzer mit héchstem Aufwand bzw. héchsten Kosten
verbunden. Falls der Nutzer das Design bezahlen muss, kosten sowohl das Design wie die
Produktion der Chipmasken leicht mehere Millionen EUR.

FPGA GPU CPU
Beispiel Xilinx Virtex-6 Nvidia Intel Core i7

LX240T GTX 980 Extreme

580

Halbleiterprozess [nm] 40 40 32
Anzahl Transistoren [10] 3 3 1,17
Chipfliche [mm?] 250 - 400 520 248
Taktrate [GHz] 0,1-04 1,5 3,2
Anzahl Rechenkerne ~ 150k # 512 6P
Peak Rechenleistung [GFlops] ~ 200 1581 15,8
Speicher (on-chip) [MB] 1,8 1 12,75
Bandbreite/Datenrate (off-chip) [GB/s] 20 192 25,6
Peak Leistungsaufnahme [W] <5°¢ 244 130
Energieeffizienz [GFlop/J] ~ 40 6,5 0,12

Tab. 17.6 Technologische Daten ausgewédhlter FPGAs, GPUs und Multicore CPUs.
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Logikgatter
2je 4-fach SIMD und Hyperthreading-fahig
3applikationsspezifisch
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18 Aufbau- und Verbindungstechnik®

Aufgabe der Aufbau- und Verbindungstechnik (AVT) ist, ausgehend von einem Schaltungs-
entwurf und mikroelektronischen Komponenten, ein funktionierendes elektronisches Modul
oder Gerét herzustellen. Dabei gilt es zahlreiche Randbedingungen zu beriicksichtigen und
eventuell Kompromisse zu schliefen. Wichtig sind:

e die maximal zulédssige Grofle des Moduls und eventuell auch der Zuleitungen.
e die erzeugte Abwéarme.

e Umgebungsparameter wie Auflentemperatur, Feuchtigkeit, Umgebungsmedium (Vaku-
um, Luft, Stickstoff, Wasser, usw.), Erschiitterungen beziehungsweise maximale Be-
schleunigungen.

e Elektromagnetische Vertriaglichkeit und Abschirmung.
o Wartungsfreundlichkeit und die Mindestlebensdauer des Moduls.
e Stiickzahlen, Lieferraten, automatische Produktions- und Qualitdtsicherungsverfahren.

e Preis einer Einheit.

Fiir spezielle Anwendungen in physikalischen Experimenten z.B. der Teilchenphysik treten
weitere Besonderheiten auf, wie das Funktionieren eines Moduls in hohen Magnetfeldern und
in externen Strahlungsfeldern (meistens +, n, p, e, w-Strahlen und Ionen). Auflerdem sollen
die Module moglichst ,leicht* sein, das heifit ihre Strahlungsldnge grof3, um die Vielfachstreu-
ung zu minimieren. Leichte Bauteile sind aber auch im Fahrzeugbau von Vorteil (geringerer
Benzinverbrauch).

Ausgehend von dem Schaltkreis und den genannten Randbedingungen miissen vor allem die
Substrattechnologie (z.B. Leiterplatten), die Bauformen der aktiven und passiven Kompo-
nenten (z.B. ,Surface mount devices“) und die Verbindungstechnik (z.B. Drahtverbindungen)
festgelegt werden. Es ist wichtig, schon beim Schaltungsentwurf eine klare Vorstellung davon
zu haben, wie das Modul gebaut werden soll.

In den Bildern 18.1, 18.2 und 18.3 sind drei sehr unterschiedliche Elektronikmodule gezeigt.
Wir wollen ausgehend von diesen Beispielen unterschiedliche Aufbau- und Verbindungstech-
nologien besprechen.
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Abb. 18.1 Karte zur Auslese von Radiosignalen aus kosmischen Schauern.

Die Karte aus Abb. 18.1 ist im Einsatz im Pierre Auger Observatory in Argentinien. Sie
besteht aus einer klassischen Leiterplatte mit einer Vielzahl elektronischer Bausteine wie

Speicher, FPGAs, Vorverstiarker und ADCs. Ein- und Ausgangssignale werden mit Steckern
iibertragen.
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Abb. 18.2 Multichipmodul zur Auslese des CDF Run2b Siliziumdetektors!.

Im Gegensatz dazu ist das Multichipmodul (MCM) in Abb. 18.2 auf einer BeO-Keramik
aufgebaut. Es hat nur wenige Komponenten, insbesondere vier ungehduste Chips und einige

Widerstédnde und Kondensatoren in SMD-Bauweise. Es gibt keine Stecker sondern Drahtver-
bindungen.

'Leider wurde dieser Detektor nur entworfen, aber nie gebaut.

387



18.1 AUFBAUTECHNOLOGIEN 18 AUFBAU- UND VERBINDUNGSTECHNIK*

Das MCM in Abb. 18.3 ist auf einer flexiblen Leiterplatte aufgebaut und deckt auch die
Riickseite des Siliziumsensors ab.

Abb. 18.3 Siliziumsensor und Multichipmodul des ATLAS Semiconductortrackers (SCT).

18.1 Aufbautechnologien

Die aktiven und passiven Komponenten sind auf einem rein passiven Substrat mechanisch
befestigt und durch die Leiterbahnen elektrisch verbunden. Es gibt vier wesentliche Substrat-

typen.

Feste Leiterplatten aus Glasfaserepoxidharzgemischen.

Flexible Leiterbahnen aus Polyimidfolien (Kapton).

Mehrschichtige Keramiktriger in Dickschichttechnologie.

Diinnschichtmodule auf Siliziumtrégern.
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Substrattyp Zahl Minimaler Grofle Kosten | Warme-
der Abstand /Breite ablei-
Metall- der tung
lagen Leiterbahnen

Starre 2-24 100 pm lem? — 1m? | giinstig schlecht

Leiterplatte

Flexible 2-8 75-100 um | 1cm? — 100 cm? | giinstig schlecht

Leiterplatte

Keramik / 2-6 75-100 um | 1cm? — 100cm? | teuer sehr gut

Dickschicht

Silizium / 2-4 20pm | 1cm? —100cm? | sehr gut

Diinnschicht teuer

Tab. 18.1 Die wichtigsten Eckdaten von Substrattypen.

18.1.1 Leiterplatten

Die klassische Leiterplatte besteht aus einem mit Epoxidharz vergossenen Glasfasergewebe
(G10 bzw. FR4) als Tréger- und Isolatormaterial. Darauf werden im einfachsten Fall beidseitig
diinne Kupferschichten aufgebracht und dann die gewiinschten Leiterbahnen durch photoli-
tographische Prozesse hergestellt!.

Komplexere Leiterplatte besteht meistens aus mehreren Lagen (2/4/6/8-24), die durch elek-
trische Durchfiihrungen (Vias) verbunden sind. Die Lagen werden aufeinander geklebt und
gepresst. Oft ist wichtig moglichst grofie Funktionalitdt und Integrationsdichte zu realisieren.

Leiterplatten sind robust, billig und auch geeignet fiir grofle Boards mit vielen Leiterlagen. In
der Teilchenphysik werden oft viele identische Boards benutzt, um Trigger- und Datenausle-
sesysteme mit vielen Millionen Kanélen gleichzeitig und dadurch schnell auszulesen.

18.1.2 Flexible Leiterplatten

Flexible Leiterplatten werden entweder als Kabel oder fiir Spezialanwendungen wie zum Bei-
spiel Multichipmodule (MCMs) verwendet, oft als billige Alternative zu Keramiksubstraten.
Der Trager ist eine Polyimidifolie, die sehr robust ist und niedrige wie hohe Temperaturen
verkraftet. Meistens wird Kupfer als Leiter verwendet, in seltenen Féllen auch Aluminium.
Die Zahl der Leiterbahnen ist in der Praxis auf zwei (Kabel) bis sechs (MCM) begrenzt. Die
Strahlenlédnge ist grof, und entsprechend gering ist die Vielfachstreuung (und das Gewicht)
beim Einsatz in Teilchendetektoren.

! Arbeitsschritte: 1. Aufbringen des Photolacks. 2. Belichtung des Photolacks durch eine Maske, die dem
Negativ der gewiinschten Leiterbahnen entspricht. 3. Enwickeln und Entfernen des entwickelten Photolacks. 4.
Wegétzen des nicht duch Photolack geschutzten Kupfers.
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Die Foliendicke betrigt typischerweise 25 ym. Als Kupferdicke wihlt man meistens 18 ym?
oder 36 um. Fiir Aufbauten mit mehreren Lagen werden Kleberschichten zwischen die Poly-
imid /Kupferfolien eingefiigt und das Paket unter Hitze gepresst. Typische Kleberdicken sind
25 pm. Es werden Acryl- und Epoxidkleber benutzt. Die Warmeableitung durch die vielen
Kleber- und Polyimidschichten ist méafig. Hier sind Keramiktrager deutlich iiberlegen.

Man kann zuverléssig Leiterbahnbreiten- und abstédnde von 100 ym herstellen, auch iiber gro-
Bere Flachen. Auch 75 pm ist noch sicher und bezahlbar. Fiir kleine Fliachen und anspruchs-
volle hoche Integrationsdichten wurden auch schon 50 pm schmale Leiterbahnen produziert.
Kritisch fiir den Platzverbrauch und die Kosten sind die Durchfithrungen (Vias) zwischen
unterschiedlichen Lagen. Ein Viadurchmesser von 150 um und eine Vialichtung von 375 yum
Durchmesser sind gut machbar (allerdings nicht fiir jeden Anbieter).

18.1.3 Keramiktrager

Als Keramiktriiger benutzt man Aluminiumoxid® (AlyO3), Aluminiumnitrid* (AIN) und fiir
Spezialanwendungen Berylliumoxid® (BeO). Diese Matrialen haben hervorragende elektrische
Eigenschaften. Sie sind sehr gute Isolatoren und die Dielektrizitdtskonstante ist hoch (ea1,0,=
9, 5, ealn = 8,8, eBeo = 6,5). AuBlerdem sind Keramiken gute Warmeleiter, unempfindlich
gegeniiber Feuchtigkeit und allgemein robust.

Auf die Keramiktriager werden im Siebdruckverfahren Isolierpasten und in einem seperaten
Arbeitsschritt Leiterpasten aufgebracht und bei hohen Temperaturen von 500 bis 800 °C in
Sinterofen (sieche Abb. 18.4) eingebrannt. Die Leiterbahnen werden durch das Siebmuster
(Stencil) definiert.

Nachteile der Keramiktréger ist ihr Preis, manchmal die relativ grofie Dicke von typischen 500
bis 700 pm und die relativ begrenzte Zahl der Leiterlagen. Abhédngig von dem Dickschichtver-
fahren konnen minimale Leiterbahndicken und Leiterbahnabsténde von bis zu 80 pm erreicht
werden.

218 um entsprechen einem Gewicht von ,,%ounce per square foot“
3Engl. alumina

“Engl. aluminium nitride

5Engl. beryllia
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Abb. 18.4 Sinterofen fiir den Dickschichtdruck auf Keramiksubstraten.

18.1.4 Diinnschichttechnologie

Diinnschichttechnologien auf Siliziumtragern sind fiir sehr integrierte Aufbauten mit hoher
Leiterbahndichte sinnvoll, werden aber eher selten eingesetzt. Diinnschichttechnologie wird
auch beim Bau der Metalllagen in integrierten Schaltkreisen verwendet. Fiir Multichipmodule
(MCMs) auf Siliziumtragern kann man Leiterbreiten und Leiterabstdande von 10 bis 20 ym
erreichen.

18.2 Verbindungstechnologien
Wie werden elektrische Bauteile miteinander verbunden? Wir unterscheiden:

e Loten

e Kleben

e Drahtverbindungen
e Dickdrahtbonden

e Flipchiptechnologie

In der Regel sind integrierte Schaltkreise oder andere aktive Komponenten so verpackt (ge-
héust), dass man sie leicht auf die Platine 16ten kann. Manchmal verwendet man aber auch
unverpackte Chips (bare die). In der Teilchenphysik meistens um Platz zu sparen oder um die
»2Masse“ und damit die Vielfachstreuung geladener Teilchen zu minimieren. Die unverpack-
ten Chips kann man nicht 16ten, sie haben keine ,Beinchen®. Stattdessen werden sie auf die
Platine oder Keramik aufgeklebt. Abhéngig vom Design und der Komplexitdt des Chips mit
elektrisch leitendem oder nichtleitendem Kleber. Haufig verwendet werden Epoxidkleber mit
Zusatz von Silberkornern.
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18.2.1 Loten

Dies ist die wichtigste und billigste Mehode, die erst bei sehr kleinen Strukturen nicht mehr
funktioniert. Fiirs Basteln, Reparaturen und fiir Schaltungen mit wenigen Komponenten kann
man das Loteisen zum Erwédrmen und Aufbringen des Lotzinns benutzen. Es ist empfeh-
lenswert unter einem Mikroskop zu arbeiten, wogegen manche Elektroniker und Physiker
allerdings eine ausgeprigte Abneigung haben. Alternativ kann man mit Lotpaste und einer
,Herdplatte“ arbeiten.

Fiir komplexe Leiterplatten mit vielen Bausteinen oder in der Massenproduktion benutzt man
Maschinen. Dazu wird die Lotpaste mithilfe einer dilnnen Metallschablone (,,stencil®) auf die
Lotpads der Platine gebracht. Dann werden die passiven Bauteile von eine automatischen Be-
stiickungsmaschine (,,pick-and-place machine®) auf ihre Sollposition gesetzt. Dies funktioniert
nur fir geeignete planare Bauformen, die sogenannten ,surface mount devices“ (SMD). Eine
gute Bestiickungsmaschine setzt knapp ein Bauteil pro Sekunde. Die Positioniergenauigkeit
der Komponenten ist selbst bei grolen Platinenflichen deutlich besser als 0,1 mm. Abhéngig
von der Zahl, Art und Verpackung der aktiven Komponenten werden auch die aktiven Kom-
ponenten, zum beispiel ICs in diesem Schritt aufgesetzt, eventuell manuell.

Danach wird die Platine in einen Reflowofen geschoben und durchléuft auf einen Transport-
band ein genau festgelegtes Temperaturprofil (siche Abb. 18.5). Eine Platine durchlduft den
Ofen in rund 20 Minuten. Bei der Massenproduktion von Leiterplatinen wiirden immer meh-
rer Leiterplatten den Ofen gleichzeitig druchlaufen. Es gibt verschiedene Lotzinnvarianten,
die sich in ihrem Schmelzpunkt etc. unterscheiden. Das klassische Pb(50%)/Sn(50%) ist fiir
kommerzielle Produkte in Europa seit einigen Jahren verboten.

Kester Lead Free Reflow Profile
Alloys: Sn96.5/Ag3.0/Cu0.5 and Sn96.5/Ag3.5

300

250 4

Peak Temp.
235-255¢C

—
[3) <
~ 200
g
=]
-
© 1504«
—
[<F] -
o Soaking Zone Reflow Zone
E (2.0 min.max.) time above 217 C
o 100 o 60-90 sec. typical (90 sec max)
[t 40-70 sec. typical
Pre-heating Zone
50 1 (2.0-4.0 min. max.)
0
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300
Time (sec.)

Abb. 18.5 Exemplarischer Temperaturverlauf beim Reflow-Loten (Quelle: Kester Inc.).
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18.2.2 Kleben

ICs haben auf ihrer Riickseite, das heifit ihrer der Platine zugewandten Seite, meist eine diinne
Metallisierungsschicht, falls es sich nicht um Flipchips handelt. Diese Schicht wird durch den
leitenden Kleber mit Masse verbunden. (Eine beliebte und immer kontrovers diskutierte Fra-
ge bei ,mixed-signal“ ASICs ist, welchen Teil des Chips man mit welcher Masse verbindet.)
Unverpackte Chips haben keinen Kiihlkérper, die Abwarme kann durch die Oberfliche an die
Luft oder durch den Boden an die Platine abgegeben werden. Dies ist fast immer ein Problem,
das besondere Aufmerksamkeit verlangt. Hier ist es wichtig, alle Klebeschichten sehr diinn
zu halten, da selbst die besten Kleber schlechte Wérmeleiter sind. Eine grofie Kupferfliche
in der Nédhe des Chips ist hilfreich. Oft werden sogenannte ,thermal vias* unter dem Chip
plaziert, die keine elektrische Funktion haben, sondern nur den themrischen Kontakt mit der
Platine verbessen. Auch die Platine mit ihren Kunststoff- und Kleberlagen ist natiirlich ein
schlechter Warmeleiter. Wieder sollte man auf die Dicke der Lagen achten. Beim Einsatz von
Elektronik in der Ndhe von gekiihlten Halbleiterdetektoren ist die Abwéirme von den Auslese-
chips besonders stérend. Hier wird oft die Riickseite der Platine oder des MCM gekiihlt. Die
beste Wérmeleitung erreicht man wie oben ausgefithrt mit Keramiksubstraten.

18.2.3 Drahtverbindungen

Drahtverbindungen sind maschinell hergestellte elektrische Verbindungen zwischen den Pads
der ICs und der Platine oder dem MCM. Der Draht hat meistens einen Durchmesser von
20 pm bis 75 pm und besteht aus Aluminium oder auch Gold. Die Lénge der Drahtverbin-
dung ist recht unterschiedlich und variiert typischer Weise von 1 mm bis 10 mm, aber es sind
auch Drahtverbindungen >10 cm méglich. Beim klassischen Aluminiumdrahtbonden wird der
Draht durch Ultraschall mit den jeweiligen Pads verschmolzen. Dabei ist die Oberflichenbe-
schaffenheit und die Festigkeit des Pads wichtig. Auf dem Chip haben die Pads eine Alumi-
niummetallisierung. Die Pads auf der Platine haben meistens eine Nickel-Goldbeschichtung
mit rund 1 gm Ni und 0,3 pm Gold.

Abb. 18.6 Drahtverbindungen des Pixeldetektors des Experiments ALICE am Large Hadron Colli-
der (LHC).

Eine Nahaufnahme einer Reihe von Drahtverbindungen ist in Abb. 18.6 gezeigt. Der Abstand
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der Drahte betragt ~200 pm. Es sind Drahtabstdnde von nur 50 pum realisierbar.

Abb. 18.7 Bondkopf mit Ultraschallhorn, Wedge- und Drahthalter.

Eine Aufnahme eines Bondkopfes ist in Abb.18.7 zu sehen. Moderne Maschinen sind sehr
schnell, so dass mehere Verbindungen pro Sekunde gesetzt werden kénnen. Eine zuverldssige
Drahtverbindung hélt eine Zugkraft von >15 g aus. Fehlerhafte Verbindungen kann man mit
etwas Erfahrung durch optische Inspektion unter dem Mikroskop erkennen. So treten gerne
Fehler an dem ,Fu“ eines Bondes auf (siehe Abb. 18.8). Eine hohe Integrationsdichte kann
man mit tiberlappenenden Bonds erreichen (siehe Abb. 18.9).

Abb. 18.8 Fuf}* und ,Ferse“ einer Drahtverbindung
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Abb. 18.9 Vierfache versetzte Reihe von Bonds.

18.2.4 Dickdrahtbonden

Eine Alternative zu dem vorgestellten Verfahren ist das ,, Thermosonic-ball-wedge-Bonding*.
Hier wird der Draht durch eine Kapillare gefiihrt und an der ersten Verbindung eine kleine
Kugel geformt, die durch Druck, Ultraschall und hier auch Warme mit dem Pad verbunden
wird. Dies setzt vorraus, dass das pad und damit das Modul erwarmt werden kann und darf.
Abb.18.10 zeigt einige Goldbélle (gold studs) ohne Drahtverbindung auf einer Siliziumoberfla-
che, Abb. 18.11 einen Kugelbonder. Will man nur die Kugeln setzen, z.B. fiir Flipchipprozesse,
so kann man sehr hohe Geschwindigkeiten von fast 20 Kugeln pro Sekunde erreichen.

Abb. 18.10 Goldstuds auf Siliziumsubstrat.

Fiir Leistungselektronik oder Stromversorgungen will man oft sehr solide Verbindungen scha-
fen. Dazu ist das Dickdrahtbonden oder das Banderbonden geeignet. Die Drahte sind 100 ym
bis 500 pm dick und kénnen einen Zug von 150 bis 2200 g aushalten. Man kann Aluminium-
oder Kupferdraht verwenden.
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o e

Abb. 18.11 Photo eines ,, Thermosonic gold stud bonder*.

18.2.5 Flipchiptechnologie

Drahtverbindungen ist immer noch die einfachste und sehr zuverlassige Technologie fiir hohe
Packungsdichten, aber in der Praxis werden nur Pads an den Rédndern von Chips verbunden.
Die hohere verbindungsdichte erzieFlt man mittels Flipchiptechnologie (siehe Abb. 18.12).
Hier kann man die gesamte Fliche eines Chips fiir Verbindungen genutzt und je nach Be-
darf entsprechend viele Pads angebracht. Nach Aufbringen von Verbindungskugeln wird der
Chip von einem Flipchipbonder kopfiiber auf dem Substrat positioniert und die Verbindung
zu den entsprechenden Substratpads hergestellt. Die Kugeln kénnen aus Gold, Lot (Pb/Sn
oder Sn/Ag/Cu) oder Indium bestehen. Je nach Verfahren werden dauerhafte Kontakte durch
Wiérme, Druck oder eine Kombination von beidem hergestellt. Wichtig ist es, dass die Metal-
lisierung, die ,,Under bump metalization* (UBM), der Pads zu den Kugeln passt. Nach dem
Verbindungsvorgang wird zwischen Chip und Substrat meistens ein Kleber eingebracht, der
die mechanische Stabilitédt erhoht.
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Flip Ghip Process On Solder Based

Bumips (C4)
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Abb. 18.12 Prozessschritte der Flipchiptechnologie.
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19 Appendix

19.1 Elekrische Symbole

_|(_

Widerstand R

Kondensator C

Spule L

Diode D

Bipolarer Transistor T

Masse GND

Vetos

Stromquelle I

Spannungsquelle Uy

Batterie

Lichtquelle

Operationsverstaerker V'
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19 APPENDIX

19.2 EINHEITENPRAFIXE

19.2 Einheitenprifixe

’ Symbol ‘ Priafix ‘ Zehnerpotenz | Beispiel ‘ Wert
Y Yotta 10%4 Quadrillion
Z Zetta 102 Trilliarde
E Exa 10'8 EeV Trillion
P Peta 0% PByte Billiarde
T Tera 1012 THz Billion
G Giga 10° GQ Milliarde
M Mega 106 Million
k Kilo 103 Tausend
h Hekto 102 HI Hundert
da Deka 101 10 Zehn
10° 1 Eins

d Dezi 1071 dB Zehntel
c Zenti 1072 Hundertstel
m Milli 1073 Tausendstel
W Mikro 1076 pm Millionstel
n Nano 1079 nVv Milliardstel
9] Piko 1012 PA Billionstel
f Femto 10715 fF Billiardstel
a Atto 1018 As Trillionstel
Z Zepto 1072 Trilliardstel
y Yokto 1024 Quadrillionstel

19.3 Hilfreiche Zahlenwerte

e =2.7182818284. ..

1
- =0.3678...
e

V2 =1.4142...
1

— =0.7071...
V2

V3 =1.7320...
1

— =0.5773...
V3

log;o (2) = 0.30102. . .

Tab. 19.1 Einheitenprafixe.
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19.4 ELEMENTARLADUNG

19 APPENDIX

19.4 Elementarladung

e=1602x107YC < 1fC=~6000¢

19.5 Grundlagen

Ohmsches Gesetz: U=RI

dl

Spulengleichung: U=1L 7

: dU

Kondensatorgleichung;: Q=CU bzw. I=C o
Kirchhoff’s Current Law (KCL): Z I;=0

Der Gesamtstrom in jedem Knoten ist 0.

Annahme: Zuflieende Strome sind positiv, abflielende negativ.

Kirchoff’s Voltage Law (KVL): Y Vi=0
%

Die Summe aller Spannungsabfille in jeder geschlossenen Masche ist

19.6 Parallele Widerstande

idersta 1412 1 1
dersténde: R || R
2 Widerstan 1| Re R - : :
3 Widerstéande: Ri|Ry|| Rz = 17%2 1 R+ Ry Ry

R Ro R3

19.7 Schaltungen mit R, C und L

(siehe Kapitel 2.12)

Ass 2 Ry
dUsn Z+R R+ R
1 <1 — 2jwRC — w2R202>

Z:

2 1+ w2R2C?2
_14/[(1 - w?C?R?) — 2jwCR] - [(1 — w?C?R?) + 2jwCR]
T2 1+ w2C?R2
11— w?C?R?)? + 4w?C?R?
T2 1+ w2C2R?
_ 1V1+4202C?R2 + WiC*RY 1
T2 1+ w2C?R? T2

(19.1)
(19.2)
(19.3)
(19.4)

(19.5)
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19 APPENDIX 19.8 PARALLELSCHALTUNG VON R uND C

19.8 Parallelschaltung von R und C

1
ZZ,  Ryge R

Zi+Z Rttle JwRC+1

Z=R|C =

19.9 Superpositionsverfahren (zu Kap. 1.21)

Mit

folgt

Rl‘(RL—FRg)'RL‘RQ
Ry + Ro

Ry (Rp+Ry)-Rr- Ry
R+ Ry

Ri+Rp =

Ry + Ry =

Ui-Rp 4 Us - Ry
(Ri+Rp)-Rr, (Ra+Ra)-Rp
_ Uy - Rf - Ry . Us- Rf - Ry
(RL+ R2)- (Ri+Rp) Rl (RL+Ri1) - (Re+ Ra)- Rf
Ur- Ry Us - Ry

I; = IL1+IL2 =

2
Mit Umsortieren des Nenners folgt

Ui-Ry+Us- Ry
RL-(R1+R2)+R1-R2'

I, =

+ .
(Ry+Fy) - BeBeFel e T Ry (Ry + Ri) + Ry B

(19.6)

(19.7)

(19.8)

(19.9)

(19.10)

(19.11)

(19.12)
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19.10 Dreieck-Stern-Transformationen

C
Rac Rbc
A B
Rab
Dreieck — Stern Stern — Dreieck
R - Rae Rap R _ RyRy+ RyR.+ R: R,
“ Rac + Rab + Rbc “o Rb
R _ Rab Rbc R . Ra Rb + Rb Rc + Rc Ra
7 Rect Ray + Ry “ - R.
R _ Rac Rbc R o Ra Rb + Rb RC + Rc Ra
¢ Rac + Rab + Rbc be T Ra

19.11 Elementare Mathematik

19.11.1 Trigonometrie

Winkel in Grad/Rad | 0° |0 30° | % | 45° % | 60° % | 90° | | 180° |m
Sinus V0=0|3Vvi=3| 3v2 | 3V3 |iVi=1 0
Cosinus 1 % 3 % 2 % 0 -1
Tangens 0 1V3 1 V3 00 0

19.11.2 Quadratische Gleichungen

x>+ px+¢=0 mit den Losungen (abhiingig von den Werten) p, ¢

2
p p
= — = Zl: - —
X1,2 B 1 q
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19 APPENDIX 19.11 ELEMENTARE MATHEMATIK

19.11.3 Determinante einer Matrix

2x2-Matrix:

allr  a12
det A = det = a1 a2 — a1 a2
a1 a2

3 x3-Matrix:

ai;p ai2 ais
det A=det | a1 a2 a3

aszy asz as3

= a1 a2 a33 + a12 a23 a31 + @13 a21 432 — 13 G22 G431 — Q11 A23 A32 — G12 G421 A33

nxn-Matrix

det A = Z sgn(o) H Ai o)
€Sy i=1
Wie ist das Signum einer Permutation o, sgn(o), definiert? Der Ubergang

(1,2,3) — (2,3,1) entspricht zwei Vertauschungen benachbarter Elemente und ist somit
gerade < sgn(o) = 1.

(1,2,3) — (2,1, 3) entspricht einer Vertauschung benachbarter Elemente und ist somit
ungerade < sgn(o) = —1.

(1,2,3) — (3,2,1) entspricht drei Vertauschungen benachbarter Elemente und ist somit
ungerade < sgn(o) = —1, etc.

Beispiel:
G, Gi1 Ga
detA=det| 1 -1 0
1 0 -1

— G (1) (1) +G1-0-14Go-1-0-Go-(~1)-1-G1-1-(~1)—GL-0-0
=G +G1+ Gy

19.11.4 Kramersche Regel
A-F=b,7= (x1,22,...,2y) und |A| # 0 mit adjungierten Matrizen A;.
Anmerkung: A; erhdlt man aus A durch Ersetzten der i-ten Spalte von A mit b

Dann gilt x; = |"Z"|‘
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Beispiel (siehe Kap. 1.9):

G, Gi1 Go Uso 0
1 -1 0| x|Us| =1
1 0 -1 Uso U,

Es wird hier der Wert von Usg gesucht.

0 Gi G 1
& Usg=det|U; —1 0
U, 0 -1 Gr G G
det{ 1 -1 0
1 0 -1

_0+0+0—G2-(—1)-U2—G1~U1-(—1)—0
B GrL+Gi1+ Gy

_ GLU + G Uy
GL+G1+Gs

19.11.5 Quotientenregel
Aus

flz) = 9(x) (19.13)

mit g(z) und h(z) differenzierbar sowie h(zg) # 0 folgt

g,'h—g'h/

fll@o) = 55— (19.14)
Beispiel:
d = 1@+ —z-20 24yt — 222
dza?+y? (22 + 2)? (22 + y2)?
-
(a2 +y?)*
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19.11.6 Partielle Integration

b b b
| r@e@de+ [ @@z = (1) g@)]; (19.15)

19.11.7 Gammafunktion

Die Gammafunktion (I'-Funktion) ist eine Fortsetzung der Fakultét.

Die Definition der I'-Funktion ist
o
I'(t) :/ e xtldx
0
Fiir natiirliche Zahlen n gilt
I'n+1)=mn!

Ferner gilt
L(p+1)=pT(p)

und entsprechend
L(p+n)

plp+1)(@+2)-(p+tn—-1)= ()

19.12 Elementare Funktionentheorie

D sei eine offene Teilmenge von C, d.h. D enthilt nicht ihre Randpunkte!. Dann ist eine
komplexe Funktion

f:DcC - C (19.16)

differenzierbar im Punkt zy der offenen Menge D, falls der Differentialquotient

i $) = f(z0)

Z—20 Z— 20

= f'(20) (19.17)
existiert.

Ist f(2) in allen Punkten zy € D differenzierbar, so bezeichnet man f(z) als holomorph. Ist
eine komplexe Funktion f(z) mit z = x + iy und

Ref(z) +Im f(2) = wu(z,y)+v(x,y) (19.18)
auf einem Teilgebiet D € C differenzierbar, so gelten die

Cauchy-Riemanschen Differentialgleichungen:

ou _ v und Ou_ _dv
or Oy oy  Ox

(19.19)

!Zum Beispiel ist ein offener Kreis mit Radius R um zp, also die Menge aller z mit (z — z0) < R so eine
Menge.
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f(2) kann also auch als eine Vektorfunktion im Reellen f: R? — R? aufgefasst werden.

Beispiele:
a) f(z) =2
u=x , v=y
ou_ | _ov
or Oy
Ou _ o __0v
oy ox

u=x" —y , v =22y
du_ . _ov
Ox dy
ou_ L, _ 0w
oy YT T

¢) f(z) =€ =" =% . e = % [cosy + jsiny]

u=e"cosy , v=e"siny
du - dv
5. = € cosy za—y
ou . ov
a—y: —e"siny = ——-

Die obigen drei Funktionen sind in ganz C differenzierbar. Es gibt natiirlich auch nicht diffe-
renzierbare Funktionen, so z.B.

f(z) = 2Z"=z—jy (19.20)
mit v =z und v = —y, da
Jou ov
— =1 —=-1 . 19.21
e # a9y (19.21)

Diese Funktion ist in ganz C nicht differenzierbar.

Eine auf einem Gebiet? differenzierbare komplexe Funktion ist beliebig oft differenzierbar.
Auflerdem lésst sich so eine Funktion an jedem Punkt zy € D als Potenzreihe

flz) = i (2 — 20)" (19.22)
k=0

mit komplexen Koeffizienten ¢ darstellen. Diese Beziehung gilt fiir alle Punkte z, die in einer
von D vollstdndig enthaltenen offenen Kreisscheibe liegen. Es gilt

1
a = /M) (19.23)

2Ein Gebiet ist eine zusammenhéingende, nichtleere offenen Menge.
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wobei mit f*)(zg) die k-te Ableitung von f(z) an der Stelle zy gemeint ist.
Anmerkung: Die Reihe enthélt nur Terme ¢, mit k£ > 0.

Interessanter und relevanter in der Elektronik sind Funktionen f(z) mit einer (oder endlich
vielen) Singularitdaten. AuBerhalb von zg sei f(z) definiert und holomorph. Dann kann man
f(2) als Laurent-Reihe um den Punkt zy entwickeln

o

f) = > alz—=) . (19.24)

k=—o00

Hier treten auch Terme k < 0 auf.

Um die Koeffizienten ¢ zu bestimmen, muss man ein komplexes Kurvenintegral

/dz f(2) (19.25)
C

berechnen, wobei C eine einmal differenzierbare und zusammenhéngende Kurve
C(t): R — C mit ¢ € [a,b] ist®. Das Kurvenintegral ist dann folgendermafen definiert:

b dCO(t
[ = [ €0 siowy) (19.26)
c a dt
Zwei Beispiele mit Integralen iiber geschlossene Kreise C(t) = e/t mit ¢ € [0, 27]:

a) f(z) ==z

2 4 4 27 it j 9t 2w
d — dt jelt. et = / dt et = = |e¥ = . 19.2
/sz ; jelt-e ]0 e 2],[6 }0 0 (19.27)
b) f(z) =3
1 27 . 1 2
/dz, _ / dtjel — = [ dt=2mj . (19.28)
C z 0 € 0

Ein Beispiel fiir nicht geschlossene Kurvenintegrale mit C'(¢) = at wobei a > 0 und ¢ € (0, 1):

1 LN R
/dz 22 = / dta-(at)? =a®|=| == . (19.29)
c 0 3], 3

Allgemeiner gilt fiir einfach zusammenhéngende Gebiete D, d.h. fiir Gebiete ohne Locher bzw.
Gebiete, in denen sich jede geschlossene Kurve auf einen Punkt zusammenziehen lésst, der

Integralsatz von Cauchy: Fiir jede geschlossene Kurve in D gilt

/dz f(z)=0, (19.30)
C

wenn f(z) holomorph und D einfach zusammenhéngend ist.

3C(t) koénnte zum Beispiel ein Kreisbogen mit ¢ € [0, 2] und C(t) = ’* sein.
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Das Beispiel [dz % geniigt nicht dem Satz von Cauchy, da im eingeschlossenen Kreis bei z = 0
eine Singularitat liegt. Hier gilt der

Residuensatz. Sei f holomorph im offenen Gebiet D\ {zp}, dann ist das Residuum von f
definiert als der Koeffizient c_; der Laurentreihe von f:

o

f) = > alz—=) . (19.31)

k=—o00

Die Koeflizienten der Laurentreihe sind gegeben durch

1 z
ck = %j/dz(z_fioikﬂ . (19.32)

Beispiele fiir die Bestimmung von Residuen:

1
22+ z(a+b) + ab

a) f(z) =

Solche Terme sind sehr typisch fiir Anwendungen der Laplacetransformation und treten
zum Beispiel beim Entwurf von Filtern hoherer Ordnung auf. Die Pole sind bei 2z = —a
und zg = —b, da

1 1

2t zla+b)+ab  (z+a)(z+b) (19.33)

Hier kommt man mit folgendem Satz weiter: Falls f(z) einen einfachen Pol in zq besitzt,
gilt

fo) = 9@ (19.34)

mit einem g¢(z), welches in zp holomorph ist. Dann gilt

Res(f,z0) = g(z0) = lim (z — 29) f(2) . (19.35)

Z—rZ20
Damit ergibt sich

1 1 1

R —_— = 1 = 19.36
es((z—i—a)(z—i—b)’ a) Szt bd b—a ( )
und entsprechend fir
Res(f,—b) = — (19.37)
es (f, = —3 - )
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Hier tritt ein Pol zweiter Ordnung auf. Wir verwenden dass

1
Res(2,0> = 0 ,
z

(19.38)

da der Term % in der Laurentreihe nicht auftaucht. Dies bestétigt auch die direkte

Integration:
1 1 1 2 1 , 1 ,
—_/dz— = —/ dt ,Q'jejt:—/dtefjt
2j Jo o 22 275 Jo (et) 27
—1 72T
= — Jt
21y [6 }0 0
Alternativ
1 1 -1 71 1 127
Lk = 2] = e
25 Jo o 22 2j lzlc  27mj 0
625
o) f2) =5
Wir erweitern den obigen Satz: Sei
_9(2)
f(Z) - (Z o ZO)n
mit n > 1 und einer holomorphen Funktion g(z), dann gilt
g(n—l)(z())

Res(f(2).20) = “—5,

Hier ist ¢("~1 die (n — 1)-te Ableitung von g. Damit ergibt sich

e d 3—1 e? 1

Res| —=,0) = |— ==
es<z3’ > (dz> B-D._, 2
Dies sieht man alternativ durch die Entwicklung
1, 1 &2 1 z 22 23
fz) = e :z?"gm:z?’<1+1!+2!+m+”'
_ 2 + : + ! + ! +
2322 22 6
1
d) f(z) =e=* Es gilt
. . 1 1 1
€z == + 2 + W + ﬁ +

Also

(19.39)

(19.40)

(19.41)

(19.42)

(19.43)

(19.44)

(19.45)

(19.46)

(19.47)

(19.48)
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Residuensatz:

Sei D ein einfach zusammenhéngendes Gebiet und f(z) holomorph in D mit Ausnahme der

Punkte zg, z1,..., 2, in denen f singuldr ist. Dann gilt fiir das Kurvenintegral iiber eine
geschlossene Kurve C in D\ {29, 21,...,2n}:
1 n
— | dz f(z) = Res(f, z . 19.49
5 [0z 1) > Res (/) (19.49)

In dieser Darstellung wird vorrausgesetzt, dass der Umlaufsinn von C' um z; positiv ist. Falls
nicht, miisste man die Res (f, z;) mit einem negativen Vorzeichen versehen.
Anwendungen:

27 1
dt ——
2) /o 24 cost

Wir fiithren dies auf ein Kurvenintegral im Komplexen zuriick mit der Substitution

z = et Da
L A
t = = 19.50
Cos 5 5 ( )
und
d .
£ = jelt=jr | (19.51)

ist das obiges Integral identisch zu

d 1 —24
& - / de ——F (19.52)
cJjz 24+ % c z°+4z+1

mit Polen bei
21:—24—\/3 und 22:—2—\/§

Nur die Singularitit —2 + /3 liegt innerhalb der geschlossenen Kurve e/t, daher igno-
rieren wir den anderen Pol. Damit gilt

_ —2j _
Res(f,—2+V3) = ey v By (19.53)

und

P S
/Cdz f(z) = 2my N (19.54)

o0 1
b de ——
) /—oo Y1122

Dieses Integral ist reel. Wir setzen es ins Komplexe fort, indem wir x € R durch z € C
ersetzen und das Integral ldngs der reellen Achse durch einen Halbkreis in der Halbebene
Im z > 0 abschliefen mit R - e/?, ¢t € [0, 7. Dies ist ein hiufig verwendeter Trick.
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Fur

1
li 19.
a0 (1955

geht dieser Teil des Integrals gegen Null. Damit gilt

o0 1 1 1 2mj
dz —— = 27r'Res< = - ,,'):,:ﬂ' .(19.56
[ sz IR (T2 = GrnGe-n?) =2 (19.56)
Der Pol —j liegt auflerhalb der betrachteten Kurve und ist damit irrelevant. Insgesamt
gilt also
o0 1
d = . 19.57
/—oo o 1 + .152 T ( )
Dies hétte man auch iiber
oo 1 —
/_Oodx a2 = larctan ] = g - % = (19.58)

berechnen konnen.

19.13 Schaltalgebra

19.13.1 Exklusives OR und Exklusives NOR
Die Verkniipfung XOR (sieche Tabelle 12.9)

= =0 O
_= O = O
OHHOH
HHQOE
P—‘OOHH

_= O = O

XOR XNOR

hat die algebraische Darstellung
c = ab+ab, (19.59)

die sich aus der Regel ,,Summe der Produkte“ sofort ergibt. Die Darstellung des Exlusiven
NOR ist

c=ab+ab. (19.60)

19.13.2 Volladdierer
Aus der Wahrheitstabelle des Volladdierers (siehe Tabelle 13.2)
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a b c, ‘ c s ‘
0O 0 0|0 O
0 0 1|0 1
0 1 0|0 1
0O 1 111 0
1 0 010 1
1 0 11]1 0
1 1 011 O
1 1 1)1 1
ergibt sich:
¢ = abcy + abey + abcy, + abey

. (ab + aB) +ab (@ + )
= cy(a®b)+ab
c = cyS1+c (19.61)

(siehe Abb. 13.2) und

s = abcy + abé, + abé, + abey
— (aB + ab) 13 (ab + aB)
= o (a@b) +a (amb)
s = ¢v®(a@b) . (19.62)

19.13.3 Multiplexer

Aus der Wahrheitstabelle des Multiplexer (siehe Tabelle ?7)

|Ev E; S|A]
0 0 00
0 1 00
1 0 01
1 1 01
0 0 1[0
0 1 1|1
1 0 1]0
1 1 1)1

Tab. 19.2 Wahrheitstabelle zum MUX.

ergibt sich

A = (Bo+EBi+S)(Bo+Ei+S) (Bo+Ei+8) (Bo+ Er+5) . (19.63)
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19 APPENDIX 19.14 KETTENSCHALTUNGEN VON RC-GLIEDERN (zU KAP. 2.8)

Hier ist es hilfreich die Beziehungen

(A+B)(A+B) = (A+B)’=A+B, (19.64)
(A+B)(A+B) = A’+BA+AB+BB=A+A(B+B)+0
= A+A=A (19.65)
und
(A+B+C)(A+B+C)=A+B (19.66)

zu verwenden, anstatt einfach loszurechnen. Darum gilt:
A = (Ey+58) (E1 + ?) = EyEy + SE1 + EgS + SS = EgEy + SE; + SEy .(19.67)

Dieser Ausdruck enthélt zwar den zusétzlichen Term FEgFEp, gegeniiber Gleichung 13.1, ent-
spricht aber derselben Wahrheitstabelle!

19.14 Kettenschaltungen von RC-Gliedern (zu Kap. 2.8)

Uaus:Uein'A'B'C

R
A —
mit 7+ R’
s Bl REZ+R

By, (Z+R3?*+RZ

. R(Z+ R
Z(Z+2R)+R(Z+R)
Z+2R ’

und By = Z + By =
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it o= C1 R(Z?+3RZ + R?)
- Cy  Z34+ R34+ 6R2Z+5RZ?

1
it C1 = R|| By = RBy-
mit Cy = R|| B2 = R By 21 5
_ RZ(Z+2R)+ R*(Z+R) Z+2R
B Z+2R RZ +2R?*+ Z(Z +2R)+ R(Z + R)

_ RZ>+4+3R*Z + R?
"~ 3R2+4RZ + 72

1
R+ By
_ 3R?’Z+4RZ*+ 7Z° + RZ* + 3R?’Z + R®
B 3R?+4RZ + 7?
_ Z°+5RZ*+6R*Z+ R®
~ 3R?*4+4RZ+ 7%

undCQZZHCl:RBQ-

R3
6R2Z +bRZ2+ Z3 + R3

U, aus — Uein :

Anmerkungen:

e Es ist bequemer Uy, /Ugys zu betrachten.

e Viel schneller ist die Herleitung mittels der Kramerschen Regel [1, S. 42].

19.15 Bandsperre

Wir wollen die Ubertragungsfunktion bestimmen, das heifit die Ausgangsspannung als Funk-
tion der Eingangsspannung ausdriicken. Diese Schaltung ist etwas uniibersichtlich und es gibt
keine direkten Vereinfachungen. Deshalb stellen wir durch Anwendung der Kirschhoffschen
Regeln ein Gleichungssystem auf. Abb. 19.1 entspricht Abb. 2.23 mit einer geeigneten Be-
zeichnung der passiven Komponenten und der (willkiirlichen) Stromrichtung.
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19.15 BANDSPERRE

L n
Z
Ucin —9
¢ 1 ¢
Z3 Zy
R 2
I3

v

Abb. 19.1 Bandsperre.

Uaus = Z5 I5

Uein - Uaus = Zl Il

Uein = Zo 1o + R3 I3

Iy =13+ 14

L+1,=15

Uein - Uaus = Z2 12 + Z4 I4

Uaus

(19.68)

(19.69)

(19.70)

(19.71)

(19.72)

(19.73)

Die GroBen Ugy, 21, Zo, Z3, Z4 und Zg setzen wir als bekannt voraus. Es gibt sechs Unbe-
kannte: Ugys, 11, Is, I3, I4 und I5. Dabei sind die Strome Hilfsgroflen, und uns interessiert

nur die Ausgangsspannung U,s. Es ergibt sich

Uein (Z3[Zs+ Zo| + Z2 Zs) Zs + Us Z1 Z3 Zs

Uaus:
Zs (Z3[Zs + Zo) + Zoy Zy + Z1 [ Z3 + Zs)) + Z1 (Z3[Zs + Zo] + Za Zs)
Mit
ZJ1=Z3=UJs=R Z—Z—L s = jw L
1 — 43 — 45 — ) 2 — 4_jw07 = Jw, 82027
und der Abkiirzung
7= RC

ergibt sich die komplexe Ubertragungsfunktion zu

(19.74)
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19 APPENDIX

Uaus 257+ 1+ 272
Ueinn,  5ST + 2+ 272

Diese Gleichung kann man in die Form von Gl. 2.25 bringen

2 - w?r? 4 bjwr =2(1+ 20) (14 27
a
und damit die Koeffizienten a und b zu

54+ VT
=2

a ~ 4,561 und a-b=2 , also b=0,438

bestimmen. Die Phasenverschiebung als Funktion von 7 und w ergibt sich zu

oo — (Z) _wr(2—1/a—1/0) ~ w?r3(2/ab —1/a — 1/b)
anp = Re(Z) 1—w?r2(1+ 1/ab— 2/a — 2/b) + w4 /(ab)

19.16 Reihenschwingkreis

zu Kapitel 7?7 Die Impedanz

ist minimal fur

Z steigt auf v/2 R fiir

1\? )
L — — —
<w wC’) R

Die Losung von 19.78 ergibt sich aus

1
+(wL——)—-R = 0
<w w0>
bzw.
1 Rw
2_7 —_— — p—
i(w LC’) 7 0
zZu
R R? 1
p— 7:b — —_
w2 oL <2L >+ LC

(19.75)

(19.76)

(19.77)

(19.78)

(19.79)

(19.80)

(19.81)
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und

-R R\? 1

Nur wi und wy sind pos. Frequenzen und wi > wy. Dami gilt
Aw = wp—wy=— (19.83)

und

L 1 |L
Qr = \E'R:R\/; . (19.84)

19.17 Frequenzen

Die folgenden Kombinationen von R, L und C stellen jeweils eine Frequenz in [Hz] dar.

_ 1

W = RrC
w = % Hz

w o= —=

VIC

19.18 Die Maxwell-Gleichungen

Wir werden die Maxwell-Gleichungen in dieser Vorlesung nicht oft benotigen, aber als Physi-
ker oder Elektroingenieur sollte man sie kennen.

v E:Eﬁ bzw 7(E d[f:/pdV:Q (19.85)
0 0 14
V-B=0 (19.86)
. . 0B S 0B .

V x B = ,u,()j—i- 1o €0 ;E bzw. Bds= Lo /jdﬁ—i— 1o €0 /;E -dA (19.88)
A

Definitionen

E und B sind die Vektoren der elektrischen Feldstirke bzw. der magnetischen Flussdichte, p
die elektrische Ladungsdichte, Q die elektrische Ladung, ¢y die elektrische Dielektrizitatskon-
stante des Vakuums.
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AivE=V -E= B+ ~Fy+~E, . 19.89
iv 5, + a, y T 9, ( )
OE, _ OEy
.o o 0
rot E=VxE=|%=—-0%% | | (19.90)
%k, 0,
Oy Oy

Knappe Erlduterungen zu den Maxwellschen Gleichungen:

Gauf3sches Gesetz (Gl. 19.85)

divE = L
€0

Hier wird der Gaufische Integralsatz
/dwEdV:i/EdE

verwendet. Das elektrische Feld wird durch elektrische Ladungen erzeugt und der Flufl der
elektrischen Feldstéirke aus einer beliebig geschlossenen Oberfliche ist durch die eingeschlos-
sene Ladung @ = [ pdV gegeben. Die elektrischen Feldlinien gehen von positiven elektrischen
Ladungen aus (Quellen) und enden an negativen Ladungen (Senken).

Gauf3sches Gesetz fiir Magnetfelder (Gl. 19.86)

divB =0
Die magnetische Flussdichte wird nicht durch magnetische Ladungen (Monopole) erzeugt,

sondern stattdessen durch Strome oder zeitlich variierende elektrische Felder (siehe Gl. 19.88).
Magnetische Feldlinien sind geschlossen.

Faradaysches Induktionsgesetz (Gl. 19.87)

Die Verdnderung des magnetischen Flusses BdA mit der Zeit fithrt zu einem elektrischen
Wirbelfeld. Man beachte, dass [ E d§ nicht verschwindet. Es liegt hier also kein konservatives
Feld vor! Das Induktionsgesetz ist die Grundlage fiir den Elektromotor.

Ampersches Gesetz mit Maxwellschem Verschiebungsstrom (Gl. 19.88)

—

. OF
B = ] e
HJ + Ho €0,

Ein (konstanter) Strom oder ein zeitlich variierendes elektrisches Feld erzeugen ein magneti-

sches Wirbelfeld.
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Aus Gleichung 19.87 und Gleichung 19.88 kann man die Existenz elektromagnetischer Wellen
im Vakuum ableiten mit j = 0, p = 0 und den mathematischen Identitaten

mit . .
— — =d — = g 8B = — 18E
E = B = EF=—— B=——
\Y% 0,V 0,V x t,Vx 29E
~ 0E 0~
—~ _-VvV-E
ot 8tv
und
Ho€o = C
folgt
— — =0-V*FE — =V*°E
v ot 0=V c? ot? v
und )
= 18E 2—* 18B 2—»
——=0-V*B ——=V*B
v 2 Ot VB < c? Ot2? v
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